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Les  années  1990  ont  vu  l'émergence  de  la  téléphonie  mobile  qui  allait  en  moins  de  10  ans 
révolutionner notre manière de communiquer.  Cette  percée  technologique a ouvert  la  porte  à 
une  nouvelle  ère  dans  le  domaine  des  télécommunications,  celle  du  "tout  mobile".  Face  à 
l'augmentation  du nombre  d'utilisateurs,  des  fonctionnalités  et  du débit  des  transmissions,  le 
concept d'antenne intelligente est apparu comme la seule réponse possible à ces nouveaux défis. 
Ces  antennes  doivent  être  capables  de  s'adapter  à  leur  environnement  en  modifiant  leur 
fréquence de fonctionnement, leur polarisation ou leur diagramme de rayonnement.
Concevoir  des  antennes  reconfigurables  est  un  challenge  majeur  posé  aux  ingénieurs  RF,  à 
commencer par le développement d'éléments actifs fiables, performants, intégrables, fabricables 
en grand volume et permettant donc de minimiser les coûts de production.
Jusqu'à aujourd'hui, l'industrie des télécommunications a privilégié les composants de type semi-
conducteurs  car  ils  répondent  dans  l'ensemble  aux  critères  précédemment  mentionnés. 
Cependant, de part l'augmentation des fréquences et les contraintes accrues en termes de pertes et 
de linéarité, de nouveaux composants radiofréquences de type micro-électromécaniques (MEMS 
RF) pourraient devenir indispensables.
Les travaux présentés dans ce manuscrit portent donc d'une part, sur la conception de composants 
MEMS RF performants et d'autre part, sur la conception d'antennes adaptées à la reconfiguration 
en polarisation ou en directivité.
Le premier chapitre est consacré à une présentation des antennes et des paramètres qui les 
caractérisent. Une définition des antennes actives est par la suite proposée, puis nous indiquerons 
quelles sont les différents types de reconfigurations possibles. Le travail sera enfin présenté dans 
son contexte au niveau du LEAT, et des collaborations internationales.
Dans le deuxième chapitre,  un état de l'art  général  est  proposé.  Nous présenterons les 
différents  composants  actifs  existants  ainsi  que  leurs  performances  respectives.  Les  différents 
microsystèmes RF de type switch seront notamment abordés et comparés. Dans un second temps, 
nous étudierons les différentes architectures de circuits et d'antennes reconfigurables basées sur 
les  composants  précédemment  décrits.  Les  différentes  topologies  de  coupleurs  actifs  seront 
présentées, suivies des divers types de déphaseurs capables d'alimenter un réseau d'antennes. Les 




Le troisième chapitre est consacré à l'étude des composants MEMS. Un premier MEMS 
industriel  a  ainsi  été  intégré  sur  une  ligne  RF  et  caractérisé.  Différentes  architectures  de 
commutateur MEMS sont par la suite étudiées à l'aide du logiciel Coventor. Enfin, la conception 
d'un commutateur RF à l'aide du procédé industriel  de la  société  MEMScap est  présenté.  Les 
composants réalisés sont enfin mesurés et caractérisés.
Le  quatrième  chapitre  porte  sur  la  conception  d'antennes  à  polarisation  circulaire  et 
reconfigurables  en  polarisation.  La  première  antenne  présentée  est  conçue  pour  des 
communications satellitaires bi-bandes. Un nouveau type de coupleur hybride reconfigurable est 
par la  suite  étudié et  théorisé.  A partir  de ce composant,  une nouvelle  architecture d'antenne 
capable de commuter son diagramme de rayonnement entre une polarisation circulaire et linéaire 
est présentée. Une deuxième antenne intelligente à polarisation linéaire  est étudiée, celle-ci peut 
tourner sur elle-même de 90° de manière électronique.
Le cinquième et dernier chapitre de ce mémoire propose l'étude de nouvelles architectures 
d'antennes reconfigurables en diagramme de rayonnement. Une première topologie basée sur les 
coupleurs hybrides en mode réflexion est étudiée. Une deuxième solution utilisant des coupleurs 
reconfigurables est ensuite abordée. Enfin, nous proposons l'étude d'un réseau d'antennes avec 






ans  ce premier  chapitre,  après  avoir  donné la  définition  d'une 
antenne, et présenté un bref  historique sur le développement des 
antennes  de  Faraday  à  nos  jours,  nous  préciserons  un certain 
nombre d'hypothèses  de travail  (zone de Fresnel,  champ lointain,  …).  A 
partir  de  celles-ci,  nous  décrirons  les  différentes  caractéristiques  d'une 
antenne  ainsi  que  différentes  grandeurs  associées  comme  le  gain  et  la 
directivité. Par la suite, les différentes reconfigurations possibles pour une 
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L'accélération   d’une   charge   électrique   engendre   une   variation   proportionnelle   du   champ 

















un   seul   phénomène:   l'électromagnétisme.   Par   une   synthèse   harmonieuse   des   diverses   lois 
expérimentales découvertes par ses prédécesseurs Ampère et Gauss (lois de l'électrostatique, du 
magnétisme, de l'induction...), il les exprime sous la forme d'un système de quatre équations aux 








div D=      div B=0
(I.2)
Il  faut attendre les expériences de Heinrich Hertz (1887) pour confirmer cette théorie.  Avec un 














en  V,  …,   sont   caractéristiques   des   antennes   fonctionnant   à   ces   fréquences.   Parallèlement   se 
développent   les  pylônes  d’émission  pour   radiodiffusion  en  ondes  hectométriques  alors   que   les 
récepteurs correspondants sont équipés de simples cadres.
Avec la Seconde Guerre mondiale apparut le radar, notamment grâce à la découverte d’un nouveau 
tube   de   puissance,   le  magnétron   (1940).   Dès   lors,   la   possibilité   d’obtenir   des   antennes   très 
directives, des conditions de propagation favorables, tant dans l’ionosphère que dans la troposphère, 
font des micro­ondes un support bien adapté à de nombreuses situations: liaisons en vue directe par 
faisceaux   hertziens   (1945),   liaisons   au­delà   de   l'horizon   par   diffusion   troposphérique   (1950), 
radioastronomie,   techniques   spatiales   (1960).  A   la   retransmission  de   signaux  de   télévision,   de 
communications téléphoniques s’ajoutent l’aide à la navigation, les prévisions météorologiques, la 
recherche de ressources naturelles, en ce qui concerne les aspects civils.
C'est   l'arrivée   à   maturité   d'un   certain   nombre   de   technologies   micro­électroniques   (DSP, 
amplificateurs faible bruit,   filtres à  onde de surface) qui  permet en 1990 de mettre au point  le 
système GSM de téléphonie cellulaire.















d'onde   émise.   C'est   la   zone   la   plus   compliquée   à   modéliser   d'un   point   de   vue 
électromagnétique.










Figure I.2: Hypothèse du champ lointain.
Chapitre I : Définition et généralités

























Er , ,=A e
− jkr
r
F ,   (I.6)
où F , représente la caractéristique vectorielle de rayonnement exprimée en coordonnées 
sphériques et A un nombre complexe.
A   partir   de   la   relation   (I.6),   on   s'aperçoit   que   la   caractéristique   vectorielle   de   rayonnement 
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Chapitre I : Définition et généralités
représentation   du   champ   électrique Er , , peut   donc   se   limiter   à   la   représentation   de 
F  ,.
On  peut   représenter   la   caractéristique   vectorielle   de   rayonnement   dans   tout   l’espace   de   deux 
manières, chacune ayant ses avantages et ses inconvénients:








comparer   les   diagrammes.  Par  contre,   la   représentation  polaire  permet  de  mieux  visulaliser   la 
couverture du rayonnement.
I.2.3. Gain et directivité
Selon   l’application   considérée,   on   peut   essayer   d'obtenir   un   rayonnement   aussi   uniforme   que 
possible dans l’espace environnant,  ou un éclairage très localisé  d’une partie de cet espace.  La 
notion  de  directivité   est   importante  et  permet  d’apprécier   la   concentration  du   rayonnement  ou 
l’aptitude à recevoir une onde électro­magnétique dans une direction donnée. 
8
Figure I.4: Vue 3D du diagramme de rayonnement et coupes d'un dipôle
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Une antenne isotrope sera définie comme étant une antenne théorique rayonnant de la même façon 









F  ,sind d 
4
  (I.7)














F  ,sin d d 
  (I.8)
Le gain d'une antenne est défini par rapport à la directivité (I.9):









résistivité  n'est  pas nulle,  un champ se  propageant  ne s'annule  pas   immédiatement  à   l'interface 
métallique   mais   pénètre   sur   une   courte   distance   avant   de   disparaître  [I.2].   La   distance   de 
pénétration du champ dans le conducteur varie avec la fréquence. Le champ envahit toute la surface 
du conducteur, occupant un volume de ce conducteur qu'on appellera peau du conducteur. Quand 
les  champs se  propagent  à   l'intérieur  de  la  peau  du  conducteur,  cela  entraîne de  la  dissipation 
d'énergie. De manière quantitative, l'épaisseur de peau est définie comme la distance à laquelle le 




 f    (I.10)
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La   ligne   micro­ruban   (ou   microstrip   en   anglais)   se   caractérise   par   un   substrat   diélectrique 
entièrement métallisé sur une de ses faces et par une ligne métallique sur l'autre (Figure. I.5). De 
nombreuses études [I.3] ont montré qu'une ligne microruban permet la propagation d'une onde en 
mode   quasi­TEM   (Transverse   Electro­Magnetic),   c'est   à   dire   que   les   champs   magnétique   et 



















Figure 1.5: Vue en coupe d'une ligne microruban
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Figure I.6: Lignes des champs E et H d'une ligne microruban
Dans   un   soucis   de   confinement   de   l'énergie,   il   est   impératif   que   l'épaisseur   des   différents 
conducteurs soit égale à au moins 4 fois l'épaisseur de peau. Pour une ligne microruban égale à une 
seule épaisseur de peau, 36,8% d'un champ incident va traverser le conducteur, ce qui se résume à 













Figure I.7: Vue en coupe d'une ligne coplanaire


















que   soit   l'échelle   de   taille   souhaitée,   de   choisir   la   valeur   de   l'impédance   caractéristique 
(contrairement aux lignes microrubans).




propagation entre les lignes coplanaires et  le  plan de masse  [I.6].  Si ce mode n'est pas pris en 









Figure I.9: Vue en coupe d'une ligne coplanaire avec plan de masse
Chapitre I : Définition et généralités









CPW 12,8 AsGa 100 232 84 1,2 50 ­0,035 [I.7]
CPW 12,8 AsGa 100 69 28 1,2 50 ­0,07 [I.7]
CPW 12,9 AsGa 500 88 16 1,0 30 ­0,21 [I.8]
CPW 12,9 AsGa 500 250 25 1,0 30 ­0,12 [I.9]
CPW 4 Quartz 250 250 25 1,0 50 ­0,065 [I.9]
GCPW 11,7 Silicium 355 50 125 1,2 73 ­0,156 [I.10]







constituées  d'un  plan  de  masse   et  d'un  ou  plusieurs   substrats   diélectriques  dont   la   surface  est 
recouverte  d'une  métallisation  en  cuivre,   en  argent  ou  en  or,  qui   va  ainsi   constituer   l'antenne. 
Différentes formes d'éléments rayonnants sont alors possibles et leurs alimentations peuvent être 
effectuées par divers procédés.
Les   substrats   doivent  être   de  permittivité   faible   et   d'épaisseur  élevée  de   façon  à   permettre   le 
rayonnement, en évitant le confinement des champs électromagnétiques dans la cavité  comprise 
entre l'élément imprimé et le plan de masse. Les matériaux les plus courant sont des composites à 
base de Téflon (2 ≤ εr ≤ 3 et tg     10  δ ≈ ­4) , de polypropylène (εr = 2,18 et tg     3.10  δ ≈ ­4) ainsi que 
des mousses synthétiques contenant de minuscules poches d'air (εr = 1,03 et tg     10  δ ≈ ­3) [I.11] .
Pour les matériaux semi­conducteurs comme le silicium (Si,  εr  =  11)  ou  l'arséniure de Gallium 
(AsGa,  εr  = 13),  la valeur de leur constante diélectrique est très élevée par rapport à celle utilisée 
pour les antennes imprimées ce qui entraîne une diminution de l'énergie rayonnée,  de la bande 
passante et une baisse des performances de la structure ainsi que des pertes importantes.




D'une  manière   très   générale,   on   peut   dire   que   si   une   antenne   subit   un   traitement   actif   avant 
d'émettre une onde électromagnétique ou après réception, elle peut être appelée antenne active. 
Cette définition est assez ambigüe car presque n'importe quelle antenne peut être considérée comme 








l'espace   libre   plutôt   qu'une   conventionnelle   interface   de   50  Ω“.  Cette   définition  montre   toute 
l'ambiguïté du problème. Nous allons privilégier la vision des concepteurs d'antennes, ce qui revient 
à  définir une antenne active entièrement intégrée, comme étant “une antenne dont les propriétés 
radioélectriques   sont   intimement   associées   au   comportement   du   ou   des   éléments   actifs“.   Par 
exemple,   en   ajoutant   un   amplificateur   en   sortie   de   l'antenne,  même si   cet   amplificateur   est  à 






actif(s)   qui   ne   réalise   pas   un   simple   pré   ou   post­traitement  mais   qui  modifie   les   propriétés 
radioélectriques de l'antenne“.
I.4.2. Les antennes actives quasi-intégrées et entièrement intégrées
Il est clair qu’il y a beaucoup d'antennes actuellement classées comme “antennes actives“ qui ne 
peuvent pas tomber dans la précédente définition et on les considère plutôt comme des antennes 
actives   “partiellement   intégrées“  ou   “quasi­intégrées“.  Ainsi,   les   antennes   qui   contiennent   des 
composants actifs,  c'est­à­dire n'importe quel composant qui exige une source d'énergie externe, 







Figure I.10: Description schématique d'une antenne passive (a), une antenne 
quasi-intégrée (b) et d'une antenne intégrée (c)
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Les   antennes  à   éléments  imprimés   ont   les   avantages   des   lignes  microrubans:   faible  masse   et 
encombrement, coût réduit de fabrication par les techniques des circuits imprimés. Elles peuvent 




























réduction   de   ces   parasites   permet   d'augmenter   les   performances   de   l'antenne   active. 



























✔ la  bande passante  est  obtenue  en   faisant   le   rapport f max− f min
f 0
,  f0  étant   la   fréquence  de 
résonance de l'antenne.
L'étude   de   l'influence  des   composants   sur   le   fonctionnement  de   l'antenne   se   fera  à   l'aide  des 
propriétés servant à caractériser les antennes passives. La bande passante d'un élément rayonnant 
est définie en général pour un rapport d'onde stationnaire (R.O.S) inférieur à 2 (valeur pour laquelle 




Il  existe trois  principales méthodes pour modifier  le diagramme de rayonnement.  On peut faire 




























F2 ,   (I.11)
 


















































ji−1 kdsin    (I.14)
où FR est appelé le facteur de réseau. 
Le produit F ,. FR devient alors la caractéristique vectorielle de rayonnement du réseau.
On trace le plus souvent de manière normalisée le module du champ  E  ou de ses composantes 
Eθ  et   Eφ.   Le   diagramme   de   rayonnement   est   alors   tracé   en   décibel   (dB)   car   les   échelles 
logarithmiques   permettent   entre   autres   une  meilleure   visualisation   des   lobes   secondaires.   La 
puissance envoyée dans la direction ( , θ φ) est égale à: 
p ,=∣F  ,. FR





















Figure I.13: Diagramme de rayonnement pour le plan φ = 90°
Dans le cas d'une antenne directive comme un réseau, les diagrammes de rayonnement présentent 























































Figure I.14: Décalage du maximum de rayonnement avec Δα = 60°
I.4.4.2.3. Antennes actives reconfigurables en polarisation
La polarisation d'une onde électromagnétique est définie comme étant la propriété  qui décrit   la 
variation de la direction et l'amplitude du vecteur de champ électrique en fonction du temps. En 




E=ExO sin t− zx   (I.20)
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composante Ex selon l'axe x et E y selon l'axe y. Dans cette situation, l'onde a une polarisation 
elliptique qui s'exprime par:
E=Ex0 sin t− zxE y0sin t− zy   (I.21)
θ étant le déphasage entre la composante x et y.
Les polarisations linéaires et circulaires ne sont que des cas extrêmes de la polarisation elliptique. 
Pour obtenir une polarisation circulaire gauche, il faut:  E x0=E y0 et  =90 ° ;
pour une polarisation circulaire droite, il faut: E x0=E y0 et  =−90 ° .
Les systèmes de télécommunication utilisent différents types de polarisation. Cependant, la plupart 
des   communications   terrestres   ont   recourt   à   la   polarisation   linéaire.   Dans   les   applications 
satellitaires, la polarisation circulaire est préférée car elle est moins sensible à la dépolarisation lors 
du passage dans l'atmosphère.


























activités   soit   aux  États­unis.  Les   sociétés  Silmag et  PHSMEMS ont  quant  à   elles  arrêté   leurs 
22
Figure I.16: Estimation des investissements de recherche dans les microsystèmes en 2004
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activités.  Seuls   les   laboratoires   académiques   continuent   de   travailler   dans  ce  domaine:  LAAS, 
IRCOM, IEMN, ESIEE et MINATECH, pour ne nommer que les principaux.
I.5.2. Le LEAT et les antennes actives










une   utilisation   sur   les   émetteurs/récepteurs   mobiles   (GSM900,   DCS1800,   UMTS,   WLAN, 
Bluetooth, WIFI...).  Parmi toutes les structures d'antenne existante,   la  PIFA (Printed Inverted F 
Antenna) est une antenne miniature souvent utilisée pour couvrir un ou plusieurs de ces standards. 
Bien que ce type d'antenne soit généralement alimenté par sonde coaxiale, nous présentons sur la 
figure   I.17  un prototype  où   l'alimentation  coaxiale  est   remplacée  par  une  alimentation  de   type 
coplanaire terminée par un circuit ouvert. Ceci permet d'avoir deux zones possibles pour véhiculer 
la polarisation continue. L'insertion d'une diode varicap entre l'âme centrale de la ligne coplanaire 




L'antenne  initiale a une fréquence de résonance de 4,74 GHz. Après  connexion de  la  diode,   la 
fréquence  de   résonance  diminue   légèrement  à   4,19  GHz.  La  polarisation  de  celle­ci   avec  une 
23























Lorsqu'elles   sont   bloquées,   cette   longueur   est   quasiment   inchangée  par   rapport  à   l'antenne   de 
départ.  Cette   antenne   permet   d'obtenir   deux   fréquences   de   travail.   La   largeur   de   la   fente   est 
optimisée pour utiliser à la fois des diodes de type “beam lead“ et minimiser le rayonnement arrière. 














Figure I.18: Antenne à saut de fréquence












Le LEAT a été  un des premiers laboratoires, en collaboration avec le CEA LETI, à   intégrer un 
composant  microsystème   sur   une   antenne   PIFA  [I.26].  Une   fente   est   ajoutée   dans   l'élément 
rayonnant principal pour diminuer la fréquence de fonctionnement des modes résonnants supérieurs 






présentés  peuvent  être   adressés  par   cette   antenne   reconfigurable   en   fréquence.  Afin  d’intégrer 







Figure I.20: (a) Vue 3D de l'antenne (b) Simulations et mesures des résonnances en fonction de la 
position du court-circuit




























































































Chapitre II : État de l'art
Chapitre II
ETAT DE L'ART
ans  ce  chapitre,  un  état  de  l'art  est  présenté  sur  les  différents 
thèmes abordés dans ce travail de thèse. Nous nous intéresserons 
successivement aux microcommutateurs à diodes PIN, à MEMS, 
puis aux varactors, aux coupleurs hybrides et aux déphaseurs, pour terminer 
sur plusieurs exemples d'antennes actives.
D
La fin du 20ème  siècle montre une évolution majeure dans le domaine des 
radio-fréquences (RF)  et  des télécommunications  [II.1-2-3].  En effet,  les 
besoins  croissants  de  transmission  de  l'information  et  de  la  parole  ont 
apporté de nouveaux défis, et notamment le développement de technologies 
plus  performantes  et  intégrables  afin  de  fournir  des  fonctionnalités  RF 
toujours plus nombreuses dans un espace toujours plus réduit.  Un effort 
important  a  donc  été  effectué  sur  la  recherche  et  le  développement  de 
circuits  intégrés  RF  à  base  de  technologies  submicroniques  sur  substrat 
semi-conducteur. Enfin une nouvelle technologie basée sur les techniques de 
fabrication microélectronique  a  apporté des solutions là  où les  structures 
semi-conductrices  avaient  montré  leurs  limites.  Les  microsystèmes  ou 
MEMS  (MicroElectroMechanical  Systems) et  plus  particulièrement  les 
switchs  ou  microcommutateurs  "MEMS  RF"  (microsystèmes  pour  les 
télécommunications RF) ont pris une importance croissante durant les dix 
dernières années dans la recherche mondiale.
Dans  la  première  partie  de  ce  chapitre,  nous  étudierons  le  principe  de 
fonctionnement  des  différents  composants  actifs  RF  qui  peuvent  être 
intégrés au plus près ou sur une antenne. La deuxième partie sera consacrée 
aux systèmes RF reconfigurables grâce aux éléments décrits précédemment.
II.1.   Composants actifs de commutation..................................... 30
II.2.   Capacités variables.............................................................. 47
II.3.   Circuits passifs et actifs........................................................51
II.4.   Antennes actives.................................................................. 60
II.5.   Conclusion........................................................................... 75
29
Chapitre II : État de l'art
II.1. COMPOSANTS ACTIFS DE COMMUTATION
II.1.1. Commutateurs électroniques à base de matériaux semi-conducteurs
II.1.1.1. Diode PIN
Les  commutateurs  à  diode  PIN  (Positif  -  Intrinsèque  -  Négatif) sont  les  commutateurs 
radiofréquences les plus répandus. Commercialisée depuis la fin des années 1950, la diode PIN est 
capable  de  commuter  en un laps  de  temps  très  bref,  du  même ordre  que  celui  des  transistors 
(quelques  dizaines  de  nanosecondes).  Ces  diodes  peuvent  faire  transiter  des  signaux ayant  des 
niveaux de puissances faibles (quelques milliwatts),  ainsi que des niveaux de puissances élevées 
supérieures au kW, à des fréquences beaucoup  plus basses. De plus, elles sont disponibles dans 
plusieurs configurations SPNT, Single Pole N Throw (une entrée, plusieurs sorties).
(a) (b)
Figure II.1: (a) Schéma d'une diode PIN (b) Répartition des densités volumiques des charges et des 
champs élécriques
En comparaison avec une diode classique P+N, la diode PIN possède une région centrale où le 
champ électrique est constant (Figure II.1.b). Cette zone intrinsèque est électriquement neutre. Le 
champ  électrique  est  trapézoïdal  en  l'absence  de  polarisation.  La  qualité  de  la  diode  PIN est 
fortement  dépendante  de la  qualité  de  cette  zone intrinsèque.  Cette  diode  a  la  particularité  de 
pouvoir jouer le rôle d’interrupteur grâce à deux propriétés de sa structure: en polarisation inverse 
le signal est réfléchi, en polarisation directe il passe. On peut extraire de ce composant un schéma 
équivalent  simplifié  pour  les  deux  modes  de  fonctionnement  (Figure  II.2).  Dans  le  cas  de  la 
polarisation directe, la résistance série peut descendre en dessous de 1 . En polarisation inverse, laΩ  
résistance  Rp  peut  monter  jusqu'à  plusieurs  k  et  la  capacité  CΩ T descend  sous  les  0,1pF.  L 
représente l'inductance série parasite due aux connexions. Elle est de l'ordre de 1nH.
30
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(a) (b)
Figure II.2: Schéma équivalent simplifié en polarisation directe (a) et en polarisation inverse (b)
II.1.1.2. Transistor MESFET
MESFET est l'acronyme de "MEtal-Semiconductor Field Effect Transistor". La structure est basée 
sur la jonction Schottky entre un métal et un semi-conducteur. La largeur du canal est modulée par 
la variation de la largeur de la zone d'espace de la diode shottky (Figure II.3). Les MESFETs sont 
généralement fabriqués sur des matériaux semi-conducteurs avec une haute qualité de passivation 
comme l'AsGa, l'InP, ou le SiC, et sont plus rapides mais aussi beaucoup plus chers que les JFET 
ou MOSFET basés sur une technologie silicium. Les MESFETs industriels peuvent opérer jusqu'à 
40 GHz, et sont communément utilisés dans les systèmes radio-fréquences.
Le MESFET diffère de son cousin le FET à grille isolée par le fait  qu'il n'y a pas de matériau 
isolant entre le métal et le semi-conducteur. Ses principaux avantages sont l'absence de stockage 
des  porteurs  minoritaires  et  la  longueur  du  canal  très  réduite,  inférieure  au  micron.  La  diode 
Schottky doit être polarisée en inverse pour éviter toute fuite de courant.
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Figure II.3: MESFET en vue symbolique
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II.1.2. Commutateurs MEMS
II.1.2.1. Définition, avantages et inconvénients
Les MEMS (Micro Electro Mechanical System) sont des dispositifs électromécaniques de taille 
micrométrique.  Ces  systèmes  sont  fabriqués  à  partir  de  techniques  de  lithographie,  dépôt  et 
gravure, bien maîtrisées aujourd’hui, grâce au savoir-faire acquis en microélectronique.
Bien que les premiers dispositifs MEMS aient été conçus vers la fin des années 1970 par Petersen 
[II.4],  la plupart des développements pour des applications RF sont apparus 30 ans plus tard en 
raison de manque de maturité des technologies de réalisation.
Les commutateurs MEMS radiofréquences utilisent un mouvement mécanique qui permet d'obtenir 
un  court-circuit  ou un circuit  ouvert  dans  une  ligne  de  transmission  RF.  Ils  sont  conçus  pour 
fonctionner  dans  une  bande  de  fréquences  allant  de  0,1  GHz  à  500  GHz.  Le  principe  de 
fonctionnement des MEMS repose sur un mouvement mécanique de l'ensemble, régi par les lois de 
l'électrostatique, de la magnétostatique, de la piézo-électricité ou de la thermodynamique. De nos 
jours,  l'actuation  de  type  électrostatique  est  la  technique  privilégiée  du  fait  de  l'absence  de 
consommation et de la facilité de réalisation.
Ces composants se distinguent en termes de performances de leurs homologues semi-conducteurs 
(diodes PIN et transistors MESFET). Les principaux avantages des MEMS sont [II.5]:
✔ une très faible consommation de puissance dans le cas de l'actuation électrostatique (10-
100nJ/cycle),
✔ un grand pouvoir d'isolation à l'état bloqué pour les MEMS série, et cela jusqu'à de très 
hautes  fréquences  (40  GHz),  ces  composants  étant  fabriqués  avec  des  "gaps"  d'air 
entraînant de très faibles capacités,
✔ des  niveaux  d'intermodulation  très  faibles  (IP3  ≥ +60  dBm)  conduisant  à  des 
comportements fortement linéaires,
✔ de faibles pertes d'insertion à l'état passant de l'ordre de -0,1 dB au delà de 40 GHz,
✔ une fabrication simple, basée sur des techniques de micro-usinage pouvant s'appliquer à 
une  grande  variété  de  substrats  (quartz,  verre,  pyrex)  et  donc  non-limitée  aux  seuls 
matériaux semi-conducteurs.
En  contrepartie,  de  nombreux  aspects  des  ces  composants  doivent  encore  être  ameliorés, 
notamment sur:
✔ la tension d'actuation pour l'activation électrostatique, comprise entre 10 V et 80 V. Une 
activation thermique permet de travailler à des tensions de l'ordre de 5 V [II.6 -II.7] mais 
au prix d'une consommation élevée (quelques centaines de mW),
✔ le temps de commutation, entre 2 et 40 microsecondes, qui est largement supérieur aux 
diodes PIN et MESFETs,
✔ la  fiabilité  en  cycles  de  fonctionnement  (le  nombre  de  commutations  avant  rupture). 
Actuellement,  les  MEMS  sont  capables  d'atteindre  le  milliard  de  cycles  [II.8].  Ce 
nombre est insuffisant pour des applications dans les antennes réseaux à commande de 
phase où les nombres de cycles sont compris entre 10 et 100 milliards [II.9],
✔ la  mise  en  boîtier,  plus  connue  sous  le  terme  anglais  de  packaging.  Comme  ces 
composants  sont  très  sensibles  à  leur  environnement  extérieur  (perturbations 
électromagnétiques,  humidité),  ils  doivent  être  encapsulés.  Ce  boîtier,  généralement 
usiné dans du silicium, est donc placé au-dessus du MEMS. Cette étape supplémentaire 
vient alors augmenter le coût de fabrication.
Afin  de résumer les  différents  points  précédents,  le  tableau II.1 fait  une comparaison  entre  les 
différentes technologies de commutateurs RF [II.10].
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MESFET Diode PIN EMR(PCB) MEMS RF
Résistance séries (Ω) 3 à 5 1 0,1 0,1
Pertes à 1 GHz (dB) 0,5 à 1 0,5 à 1 0,5 0,1
Isolation à 1 GHz (dB) 20 à 40 40 40 > 40
IP3 (dBm) 40 à 60 30 à 45 60 > 70
Point  de  compression 
à 1dB
20 à 35 25 à 30 35 > 33
Taille (mm²) 0.01 0.01 10 < 0,1
Temps  de 
commutation
5 ns 10-100 ns 6 ms 0,2-100us
Tension de contrôle 3 à 5 V 3 à 5 V 3-24V 3 à 50 V
Courant de contrôle < 10 μA 10 mA 100 mA < 1 μA
Performances  en 
frequence
20 GHz 40 GHz 6 GHz >100 GHz
Possibilité 
d'integration
élevé élevé faible élevé
Coût de revient 1 € 1-5 € 30-100 € 1€
Tableau II.1: Comparaison entre différentes technologies de commutateurs RF
Ce tableau montre que les microcommutateurs MEMS ont de meilleures caractéristiques que leurs 
équivalents semi-conducteurs (diode PIN, transistor MESFET) sauf pour la tension de contrôle et le 
temps de commutation. Les EMR (Electro-magnetic relay), relais électromagnétiques non-intégrés, 
ont des performances proches des MEMS mais leur taille importante et leur coût prohibitif rend 
impossible toute intégration dans des produits de grande consommation.
II.1.2.2. Architectures série ou parallèle des MEMS
Il  existe  deux  configurations  de  commutateurs  de  type  MEMS:  les  commutateurs  séries  et 
parallèles.
ΙΙ.1.2.2.1. L'architecture série 
Le  principe  du  MEMS  série  est  l'architecture  la  plus  intuitive,  il  consiste  à  interrompre  la 
connexion physique de la ligne de signal entre l'entrée et la sortie RF du commutateur. Dans le cas 
où la continuité électrique est interrompue, le signal est réfléchi vers la source. Si la continuité 
électrique est établie, le signal sera transmis.
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La configuration la plus simple des MEMS séries est appelé "cantilever" ou poutre en français. Elle 
utilise un actionnement dans le même plan que la ligne de transmission (Figure II.4). Le principe de 
fonctionnement  est  le  suivant:  l'état  de  repos,  c'est-à-dire  lorsque  la  poutre  est  à  l'état  haut, 
correspond à l'état bloqué où le signal ne passe pas. Pour rendre actif le composant, il faut obtenir 
une déformation de la membrane mobile.  Il convient alors de convertir un signal de commande 
électrique en un déplacement mécanique. Le fait  d'appliquer une tension continue d'une certaine 
valeur entre l'électrode d'actuation et la membrane mobile, va créer une force électrostatique entre 
les deux plaques et générer ainsi un déplacement de la membrane supérieure jusqu'au contact.
Il existe d'autres types d'architectures de MEMS séries dont l'actionnement consiste à placer une 
ligne perpendiculaire à la ligne de transmission avec deux points d'ancrage ou plus, et plusieurs 
électrodes  d'activations  [II.11-12-13].  Le  principal  avantage  de  cette  architecture  est  sa  bande 
passante puisque celle-ci ne dépend pas du MEMS mais de la ligne de transmission. Son principal 
inconvénient  étant  que la  qualité  du commutateur  est  fortement  dépendante  de la qualité  de la 
connexion électrique au niveau du contact ohmique.
Il est possible de modéliser un microcommutateur MEMS de type série ou parallèle par un schéma 
équivalent électrique composé d'une capacité, d'une inductance et d'une résistance qui sont en série 
ou en parallèle suivant la structure considérée. Dans ce cas, les éléments localisés sont en série 
comme le montre la figure II.5 où  Rcontact représente la résistance de contact à l'état bas et C la 
capacité à l'état OFF, c'est à dire lorsque la poutre est suspendue. Avec un contact ohmique Or-Or, 
la résistance série de contact peut atteindre 0,1Ω.
Le  schéma  représenté  ci-dessus  est  très  simple  et  assez  général.  Il  existe  bien  évidement  des 
schémas  plus  complets  qui  tiennent  compte  entre  autres  des  circuits  d'activation  du 
microcommutateur MEMS. Il faut noter qu'il est aussi possible pour un MEMS série d'utiliser un 
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Figure II.5: Modèle représentatif d'un microcommutateur ohmique série




Figure II.4: Architecture classique d'un MEMS série
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contact capacitif, dans ce cas, la résistance de contact sera remplacée par une capacité variable sur 
le schéma équivalent.
ΙΙ.1.2.2.2. L'architecture parallèle ou architecture shunt 
Cette  deuxième architecture  utilise  la propriété  de réflexion d'un signal  radiofréquence sur une 
ligne de transmission court-circuitée. Ainsi le principe sera de connecter la ligne de signal à la 
masse pour réfléchir  le  signal.  Les lignes  CPW (CoPlanar  Waveguide ou GSG: Ground Signal 
Ground) sont privilégiées dans ce cas car la ligne de signal et le plan de masse sont sur la même 
face du substrat.  Pour transmettre  le  signal  intégralement,  il  suffira  d'ôter  le court-circuit  de la 
ligne. 
La structure la plus simple est présentée sur la figure II.6. Une membrane mobile est ancrée sur les 
plans de masse d'une ligne coplanaire. En l'absence de polarisation sur la ligne centrale, le pont est 
en  position  haute  ce  qui  permet  de  laisser  se  propager  le  signal  RF  sur  la  ligne  coplanaire. 
Lorsqu'une polarisation est appliquée entre la masse et la ligne de transmission, le pont se baisse 
par attraction électrostatique et vient en contact avec le diélectrique déposé sur la ligne centrale. 
L'état bas conduit à une mise à la masse du conducteur central de la ligne de transmission. Le 
diélectrique placé sur la ligne centrale coplanaire au niveau du contact permet d'éviter un court-
circuit DC, seul le signal RF est ainsi court-circuité par une forte capacité.
Le schéma équivalent d'une telle structure est présenté sur la figure II.7. Il est constitué de deux 
sections de lignes d'accès RF, d'un circuit  RLC équivalent de la poutre où C est la capacité créée 
entre le pont, le diélectrique et la ligne RF, L est l'inductance créée par le pont et R représente les 
pertes induites par le pont et  les lignes. Ce circuit  a donc une fréquence de résonance,  celle-ci 
pourra être utilisée lors de la conception pour améliorer l'adaptation. Dans  [II.14], la capacité à 
l'état bas est Cb=2,8pF, la self L=8 pH et la résistance R=0,2Ω, ce qui donne une fréquence de 
résonance à l'état bas de 36 GHz. A l'état haut, la capacité est Ch=35 fF, la fréquence de résonance 
devient alors 322 GHz. Par conséquent, le pont ne joue aucun rôle dans nos fréquences (<100 GHz) 
pour l'état haut. La capacité C prend donc deux valeurs discrètes qui vont correspondre aux deux 
positions de la poutre à savoir une valeur à l'état haut et une valeur à l'état bas. Le rapport capacitif 
entre l'état haut et l'état bas peut atteindre une valeur de 80 pour les meilleurs MEMS [II.15]. Ce 
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Figure II.6: Architecture classique d'un MEMS capacitif parallèle
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rapport est dépendant de l'épaisseur de la couche diélectrique et de la couche sacrificielle. Dans une 







avec g: distance entre la membrane et la ligne et td épaisseur du diélectrique
II.1.2.3. Procédé de réalisation
Les procédés de réalisation des MEMS sont pour la plus grande part directement empruntés aux 
procédés microélectroniques. Nous aborderons ici les aspects qui sont spécifiques des réalisations 
MEMS comme les couches sacrificielles et la contrainte des membranes relâchées.
ΙΙ.1.2.3.1. Couches sacrificielles
La particularité principale des MEMS est la mobilité mécanique des structures. Celle-ci n'est pas du 
tout naturelle dans un procédé micro-électronique puisque le dépôt de couche se fait en sandwich et 
donc toutes les couches sont unies les unes aux autres. 
Pour  permettre  de  libérer  une  membrane  mécanique,  il  convient  alors  de  déposer  une  couche 
particulière qui sera retirée en partie de la structure par la suite: c'est la couche sacrificielle.
Le choix  du matériau  pour  la  couche sacrificielle,  associé  à  un produit  de  gravure  sélectif  est 
capital  dans  l'élaboration  d'un microsyteme.  Deux familles  de produits  de gravure  peuvent  être 
dissociées [II.16].
Les gravures isotropiques gravent dans toutes les directions à la même vitesse. Il est à noter que 
certains matériaux comme le dioxyde de silicium sont plus précis à graver notamment lorsqu' il est 
nécessaire  de graver  horizontalement  entre  deux couches.  En contrôlant  le  temps de gravure  à 
l'acide fluorhydrique, il est possible d'obtenir une précision supérieure à 2 microns sur la distance 
gravée horizontalement.
Les gravures anisotropiques vont, sur des matériaux cristallins, privilégier certaines directions du 
cristal. Ainsi dans le cas du Silicium gravé par de l'hydroxyde de potassium (KOH), la gravure sera 
forte dans la direction <100> et faible dans la direction <111> avec un ratio de 500 pour la vitesse 
de gravure. De plus, cette gravure s'arrête lorsqu'elle rencontre un silicium dopé P par du bore.
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Figure II.7: Modèle RLC d'un microcommutateur capacitif parallèle
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Il est ainsi possible de retirer à certain endroit le substrat Silicium pour le remplacer par de l'air. 
Cette technique permet, par exemple, de créer des guides d'onde CPW à très faibles pertes (Figure 
II.8.a) [II.17] ou des antennes intégrées sur substrat silicium (Figure II.8.b) [II.18].
(a) (b)
Figure II.8: (a) ligne CPW micro-usinée pour réduire les pertes d'insertion (b) antenne micro-usinée 
sur substrat air
ΙΙ.1.2.3.2. Contrainte dans les membranes suspendues
Les  MEMS  sont  encore  plus  sensibles  que  les  circuits  intégrés  classiques  au  problème  de 
contrainte.  La contrainte,  dénotée  σa,  est  assez simple à définir  dans les cas d'une poutre qu'on 
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Le contrainte  est  une pression qui  se définit  comme le  rapport  d'une force et  de la  surface où 
s'applique cette force (II.3). Il s'exprime en général en Pascal:
= Force
Surface  (II.3)
Selon la convention standard de signe, une contrainte d'étirement sera positive et une contrainte de 
compression sera négative.
Ces deux paramètres sont liés par une constante pour une utilisation élastique des matériaux (après 
une déformation,  le matériau revient  à l'identique).  Cette  constante  est  le  module de Young, il 
caractérise chaque matériau.
Dans  le  cas  de  dépôt  d'une  couche  fine  sur  un  substrat,  celle-ci  va  présenter  une  contrainte 
résiduelle. L'origine de ce contrainte peut venir de deux causes distinctes classées en deux familles, 
les causes intrinsèques et les cause extrinsèques.
La contrainte  intrinsèque  résulte  en général  d'un mauvais  équilibre  du film déposé.  Pendant  la 
déposition, après avoir atteint la surface, les atomes peuvent ne pas avoir l'énergie cinétique ou le 
temps suffisant pour former la structure cristalline désirée. Cette structure atomique non équilibrée 
est porteuse d'une contrainte interne. Il est possible par la suite de réduire cette contrainte par un 
dépôt à température élevée pour forcer un réarrangement de la structure.
La deuxième source de contrainte provient de la différence de coefficient thermique entre le film 
déposé  et  le  substrat.  Quand  la  température  de  dépôt  est  plus  haute  que  la  température  de 
fonctionnement du composant, après refroidissement, une contrainte résiduelle est présente dans la 
couche fine.
Si on s'intéresse au cas d'une membrane relâchée, on comprend bien que la contrainte va avoir un 
effet important sur la forme de celle-ci. Dans le cas d'une contrainte d'étirement (qui est en général 
le cas pour nos structures), une membrane de type pont va naturellement se relever en son centre 
(Figure II.10). Dans ce cas, la tension d'activation ne sera pas celle qui aurait été calculée pour une 
structure plane. Il convient donc de prêter une grande attention à ce facteur difficilement prévisible. 
Les tolérances pour un process sont en général de 30 %.
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Figure II.9: Élongation d'une structure causée par une force F
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(a) (b)
Figure II.10: (a) Membrane de type pont, (b) gros plan sur l'ancrage 
II.1.2.4. Procédés d'activation
ΙΙ.1.2.4.1. Électrostatique
La plupart  des  microcommutateurs  MEMS RF utilisent  l'activation  électrostatique.  Le principe 
d'actionnement  suppose  qu'en  appliquant  une  différence  de  potentiel  entre  deux  électrodes 
d'activation (membrane et électrode inférieure), une force électrostatique d'attraction entre les deux 
plaques est créée. Celle-ci va induire un déplacement de l'armature mobile (membrane) entraînant 
une variation de la capacité.  Il reste maintenant à savoir quelle est l'expression de cette tension 
d'activation permettant la mise à l'état bas du MEMS. La Figure II.11 présente une vue simplifiée 
en coupe du mécanisme mis en oeuvre.
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Le microcommutateur fait intervenir deux forces: la force mécanique F m due à l'abaissement ou 
au  relèvement  de  la  membrane  mobile,  et  la  force  électrostatique F e causée  par  le  champ 
électrostatique lui-même qui dérive de la tension continue. L'équation (II.4) donne l'expression de 














où  k est  la  constante  de  raideur  du  ressort  qui  soutient  la  poutre,  x est  le  déplacement  de  la 
membrane, C(x) la capacité entre l'électrode et  la  membrane en fonction de x,  ε la permittivité 
diélectrique de la région entre la membrane et l'électrode d'actionnement, g0 est la hauteur initiale 
de  la  membrane  avant  polarisation,  S représente  la  surface  en  regard  entre  la  membrane  et 
l'électrode et Vp correspond à la tension d'activation. Ce système est à l'équilibre si la somme de ces 
deux forces est égale à zéro (relation II.6).
F eFm=0  (II.6)








Les electrodes  mobiles  ont  une variation  linéaire  sur  un tiers  de la  hauteur,  soit g 0/3 . Cette 
hauteur correspond à une tension d'activation Vp de la forme:
V p=8k g0327S  (II.8)
De plus,  pour  que  le  MEMS soit  complètement  à  l'état  bas,  on  préfère  appliquer  une  tension 
légèrement supérieure à Vp , typiquement de l'ordre de 1,2 à 1,4 fois Vp [II.5]. Généralement Vp est 
comprise entre 20 V et 80 V  [II.11-II.20]. Comme celles-ci sont assez élevées, les concepteurs 
essaient  de  trouver  le  meilleur  compromis  entre  les  différents  paramètres  k,  g0 ou  S  pour  les 
diminuer, voire même proposer de nouvelles solutions [II.7-II.21].
ΙΙ.1.2.4.2. Thermique
Le  tableau  II.2 expose  les  caractéristiques  élastiques  et  thermiques  de  différents  matériaux 
couramment utilisés en micro-électronique.
Le principe de l’actionneur thermique repose sur la dilatation des matériaux sous l’action d’un 
échauffement généré par effet Joule:  c’est  l'effet bilame thermique.  Les deux matériaux utilisés 
doivent avoir  une extension thermique la plus différente possible.  Ainsi le CEA-LETI a utilisé, 
dans  le cadre  des projets  MIRA1 et MIRA2, pour actionner  ses MEMS thermiques,  un bilame 
Nitrure de Silicium-Aluminium [II.6].
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SiC 700 3,5 3,3
Si 190 1,6 2,3
Al2O3 530 0,5 5,4
Si3N4 385 0,2 0,8
Or 80 3,2 14,3
Nickel 210 0,9 12,8
Acier 210 1 12
Aluminium 70 2,4 25
Tableau II.2: Caractéristiques élastiques et thermiques des différents matériaux
ΙΙ.1.2.4.3. Magnétostatique
Pour utiliser des forces magnétiques, il est nécessaire d’intégrer des matériaux et des dispositifs 
relativement complexes (bobines MEMS notamment).  Cependant,  ce type d’actionnement induit 
des  forces  plus  importantes  (comparativement  aux  forces  électrostatiques)  et  il  en  résulte  des 
distances d'interaction plus importantes. De plus, les forces magnétiques peuvent être attractives ou 
répulsives.
Par  ailleurs,  grâce  aux  matériaux  magnétiques,  il  est  possible  de  réaliser  des  commutateurs 
bistables  qui  ne  consomment  de  l'énergie  que  lors  de  l’actionnement,  puisque  les  propriétés 
magnétiques peuvent être intrinsèques. Néanmoins, la phase d’actionnement demande beaucoup de 
puissance et ce type de composant est plus difficile à intégrer.
ΙΙ.1.2.4.4. Piezoélectrique
Les  actionneurs  piézoélectriques  sont  basés  sur  la  faculté  des  matériaux  piézoélectriques  à  se 
déformer mécaniquement sous l’impulsion d’une excitation électrique. L’origine physique de ce 
phénomène provient de la création de dipôles électriques dans un matériau diélectrique soumis à un 
champ électrique extérieur. Ces dipôles vont engendrer un moment dipolaire qui est linéairement 
dépendant du champ électrique extérieur. Dans les MEMS, ce sont notamment les cristaux de ZnO, 
LiTaO3, AlN et de PZT qui sont utilisés comme actionneurs.
Le tableau II.3 résume les avantages et inconvénients de chaque technique d'activation.













Electrostatique 0,1 100 1 Très faible 10 haute
Magnétostatique 1 100 10 Moyenne 100 moyenne
Thermique 0,1 10^4 1 Importante 100 haute
Piezoélectrique 0,1 10^4 1 Très faible 10 moyenne
Tableau II.3: Comparaison entre les différents types d'actuation
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II.1.2.5. Mise en boîtier
La mise en boîtier ou packaging est certainement le problème le plus crucial actuellement rencontré 
empêchant l'essor des MEMS. Si dans les circuits microélectroniques, le packaging est très bien 
maîtrisé, il représente cependant un coût très important sur le prix final (30 à 60%). Dans le cas des 
micro-systèmes, le boîtier doit protéger la structure mobile des agressions extérieures (moisissure, 
eau, poussières...) sans pour autant modifier son fonctionnement. Les boîtiers de type céramique 
sont privilégiés pour modifier au minimum les caractéristiques électromagnétiques des structures.
Il existe deux familles de boitiers pour les MEMS. Le premier type est déposé suivant le même 
procédé que le MEMS lui-même, donc avec une couche sacrificielle qui doit ensuite être retirée.Le 
CEA-LETI  a  proposé  une  solution  assez  aboutie  [II.22].  Une  couche  sacrificielle  épaisse  est 
déposée sur les micro-systèmes puis elle est recouverte de SiO2 et des trous sont ouverts dans la 
membrane d'oxyde (Figure II.12.a-b). La couche sacrificielle est alors retirée par gravure sèche. Un 
nouveau dépôt d'oxyde est effectué pour sceller la cavité. Enfin, les plots de contact sont dégagés 
pour permettre la connection du composant (Figure II.12.c). Une photographie du résultat final est 





Figure II.12: (a-c) Différentes étapes d'encapsulation au LETI (d) Photographie du package final
La deuxième solution vise à reporter un encapsulage extérieur sur la structure MEMS. Le capot est 
micro-usiné  à  part  puis  solidarisé  au  substrat  par  des  techniques  de  collage  de  substrat  semi-
conducteur.  La  compagnie  Radant  MEMS  a  développé  cette  technique  pour  ses  micro-
commutateurs (Figure II.13) [II.23].
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(a) (b)
Figure II.13: (a) Schéma et (b) photographie d'encapsulation du MEMS série de Radant MEMS 
II.1.3. État de l'art des microcommutateurs
II.1.3.1. Les microcommutateurs série
Des  solutions  utilisant  cette  architecture  ont  été  proposées  par  de  nombreuses  sociétés  et 
universités  (Radant  MEMS,  Teravicta,  Omron,  Rockwell,  CEA-LETI,  ST  Microelectronics, 
Motorola,  HRL,  Samsung,  Berkeley,  l'Université  d'Illinois,  l'Université  du  Michigan,  LAAS, 
l'Université  de  Limoges,…)  [II.3],  [II.9], [II.24].  Deux types de structures  sont  principalement 
utilisés, ceux où la poutre mobile sert de ligne de transmission [II.25] (Figure. II.14) et ceux où la 
poutre va simplement permettre le contact entre les deux extrémités d'une ligne de transmission 
coupée  [II.26]. Pour le premier type de structure, le composant le plus abouti est développé par 
Analog Devices/Radant MEMS [II.27]. Il présente une isolation de 27 dB et des pertes d'insertion 
de 0,15 dB à 20 GHz. La tension d'actionnement de ce micro-composant varie entre 60 et 80 V et le 
temps de commutation de 2 à 3 µs suivant les géométries considérées. Le temps de commutation a 
une grande importance, car de nombreuses applications RF nécessitent des temps de commutation 
très faibles. Ce temps dépend fortement de la fréquence de résonance mécanique de la poutre, plus 
elle  est  haute,  plus le temps de commutation sera faible.  La structure a été fabriquée avec une 
épaisseur d’or importante pour rendre la poutre plus rigide ce qui permet d’obtenir une fréquence 
de résonance mécanique élevée variant de 100 à 300 kHz en fonction de la structure étudiée. La 
hauteur de la poutre au niveau du contact varie de 0,2 à 2 µm et la résistance de contact (lorsque le 
microcommutateur est actionné) varie de 1 à 1,5 Ω selon la géométrie. Cette structure possède le 
record du nombre de commutations dépassant le milliard avant cassure.
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En ce qui concerne le deuxième type de structure, le microcommutateur développé par Rockwell 
[II.28] présente  de  meilleures  caractéristiques  (Figure  II.15).  L’isolation  présentée  par  ce 
composant est de 20 dB jusqu’à 90 GHz (30 dB à 40 GHz), ses pertes d'insertion sont de 0,1 dB 
pour des fréquences variant de 0,1 à 50 GHz. Son temps de commutation varie de 8 à 10 µs et sa 
tension d'actionnement de 50 à 60 V suivant la géométrie considérée. La poutre de la structure est 
ancrée en quatre points grâce à des ressorts (Figure II.15a) qui permettent de diminuer la tension de 
commutation.  Les  électrodes  d’actionnement  en  or  ont  une  surface  de  75  x  75  µm2 pour  une 
épaisseur de 0,25 µm. La membrane est en dioxyde de silicium, elle a une épaisseur de 2 µm. Le 
contact métallique en or a une épaisseur variant de 0,5 à 1 µm et une hauteur variant de 2 à 2,25µm. 
La résistance de contact varie également en fonction de la géométrie du composant.  Lorsque le 
contact est actionné, cette résistance est comprise entre 0,8 et 2  Ω. Les dimensions globales du 
composant sont d’environ 150 µm x 250 µm.
Une autre solution basée sur une activation thermique a été proposée par le CEA-LETI [II.6].
Une  telle  structure  combine  avantageusement  un  déplacement  important  et  une  faible  tension 
d’actuation  propre  à  l’actionnement  thermique,  avec  une  faible  consommation  du  maintien 
électrostatique (quasiment nulle). Un courant est injecté dans deux résistances situées de part et 
d'autre  de  la  poutre  (Figure  II.11.a).  Par  effet  Joule,  on  obtient  un  échauffement  local  qui  se 
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Figure II.14: Microcommutateur Analog Devices/Radant (structure et photographie)
Poutre en or ou en nickel
Electrode d'actionnement
Ancrage
Figure II.15: Microcommutateur de Rockwell, (a) Structure vue de dessus, (b) photographie
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transmet par convection aux matériaux environnants. Les plots d'actionnement en aluminium sont 
collés à la membrane en nitrure de Silicium (Si3Ni4). Par l'action de deux matériaux qui n'ont pas la 
même constante de dilatation thermique (principe du bilame), on obtient une force mécanique qui 
déforme la poutre jusqu'à ce que l'électrode métallique située sous la poutre vienne en butée sur la 
ligne coplanaire (Figure II.11.b). Les électrodes de maintien supérieures sont dans la poutre. Elles 
sont situées à proximité des résistances de chauffage, en regard avec les plans de masse de la ligne 
coplanaire qui jouent le rôle d'électrodes de maintien inférieures (Figure.II.11.c). Une fois la poutre 
déformée par effet  de contraintes thermoélastiques différentielles,  un potentiel  est  appliqué aux 
électrodes supérieures. La force électrostatique ainsi générée maintient le contact fermé.
(a) (b) (c)
Figure II.16: Schéma et principe de fonctionnement du microcommutateur à actionnement 
électrothermique et maintien électrostatique du LETI (a) au repos (b) actionnement thermique et (c) 
rétention éléctrostatique
Ces microcommutateurs sont à contact série "métal vers métal" basé sur le contact métallique entre 
la poutre supérieure et la ligne RF centrale de la ligne coplanaire. La ligne coplanaire est constituée 
d'or d'une épaisseur de 0,9 μm construite sur un substrat silicium haute résistivité (> 1kΩ.cm) avec 
2 μm d'épaisseur de dioxyde de silicium. Le pont suspendu est à une distance de 1 à 2  μm de la 
ligne RF de transmission à l'état "OFF". L'électrode supérieure de contact a une épaisseur de 0,5 
μm (Figure II.17). Les techniques de fabrication de ces microcommutateurs sont celles utilisées en 
microélectronique standard et ces composants MEMS sont intégrables sur des technologies CMOS.
Enfin,  la  compagnie  Magfusion  a  commercialisé  en  2003  une  solution  basée  sur  l'activation 
magnétique. C'est un commutateur bistable magnétique illustré sur la figure II.18. Son principe de 
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fonctionnement  repose  sur  la  mise  en  mouvement  d’un  balancier  en  matériau  magnétique 
comportant à une de ses extrémités un contact électrique. Cette poutre va passer d’une position à 
l’autre lors du passage d’un courant dans une bobine située sous ce balancier. Après commutation, 
le système reste dans sa position grâce à la rétention magnétique. Le temps de commutation est de 
50  μs.  Ce  MEMS est  proposé  dans  un  package  de  36  mm² et  propose  des  performances  très 
correctes. A 3 GHz, les pertes d'insertion sont de 0,2dB et l'isolation atteint les 45 dB. Sa durée de 
vie est de 10 millions de commutations.
De nombreux autres microcommutateurs ont été développés. Certains utilisent la même géométrie 
que ceux que nous venons de décrire. D’autre utilisent des géométries plus compliquées (ce qui 
implique des techniques de fabrication plus complexes). De très bonnes caractéristiques électriques 
et mécaniques ont également été obtenues [II.29].
II.1.3.2. Les microcommutateurs parallèles
La  société  Raytheon  Systems  Company  (spin  off  de  Texas  Instruments)  a  développé  un 
microcommutateur  capacitif  ayant  de  bonnes  performances  (Figure  II.19).  En  effet,  les  pertes 
d'insertion sont de 0,25 dB et il est possible d'obtenir une isolation de 25 dB à 40 GHz [II.30-31]. 
Les tensions d'activation varient entre 10 et 60 V suivant la géométrie et le temps de commutation 
moyen est de 3 µs. Ce MEMS est basé sur une membrane métal à deux points d'ancrage, placés sur 
les masses de la ligne coplanaire. La poutre mobile est en aluminium, sa longueur est comprise 
entre 250 et 350 µm et son épaisseur est de 0,5 µm. Le diélectrique (Si3N4) a une épaisseur de 0,1 
µm. La capacité présentée par le composant à l’état bas (Coff) est comprise entre 1 et 6 pF et le 
rapport  capacité  à l’état  haut/capacité  à l’état  bas Con/Coff varie de 80 à 120 en fonction de la 
géométrie de la structure.
L'Université du Michigan a développé un microcommutateur capacitif parallèle alliant également 
d'excellentes performances microondes (30 dB d'isolation à 20 GHz) et une tension d'activation de 
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Figure II.18: MEMS magnétique Magfusion
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l'ordre  de  8  à  15  V  [II.32].  L'utilisation  d'ancrages  à  serpentins  (Figure  II.20)  a  contribué  à 
diminuer la constante de raideur du pont et donc à abaisser la tension d'activation. 
Nous  avons  présenté  quelques  exemples  de  microcommutateurs  ohmiques  et  capacitifs.  Il  faut 
savoir qu'il existe aussi des configurations capacitives de MEMS série  [II.33] et inversement des 
architectures parallèles à contact ohmique [II.34].
II.2. CAPACITÉS VARIABLES
II.2.1. Diode varactor
Une diode varicap est constituée d'une simple jonction PN (Figure II.21.a). Si la jonction P+N est 
polarisée  en  inverse,  la  zone  de  charge  d'espace  créée,  possède  une  largeur  d  qui  peut  être 
commandée  par  la  tension  inverse  appliquée.  De  cette  manière,  la  diode  polarisée  en  inverse 
possède un comportement identique à un condensateur à plaques parallèles. La zone libre de charge 
ou zone dépeuplée synthétise le diélectrique, et les couches de semi-conducteur simulent les deux 
plaques du condensateur. La valeur de la capacité est alors donnée par la relation (II.9): où ε est la 
permittivité  du  substrat,  S  la  surface  de  la  jonction  en  m²,  d  représente  la  largeur  de  la  zone 
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Si la concentration en impuretés est constante dans les zones P+ et N alors le paramètre γ vaut ½ et 
la diode est dite à jonction "abrupte". Par contre, si la concentration n’est pas linéaire, ce paramètre 
peut atteindre la valeur 2, et la jonction est alors dite "hyper–abrupte".
La figure II.21.b représente la courbe de la diode varicap MA46H120 de M/ACom utilisée dans nos 
réalisations qui est une jonction "hyper–abrupte" [II.35].
(a)
(b)
Figure II.21: (a) Vue en coupe de la diode varicap (b) Capacité en fonction de la tension inverse
Le modèle équivalent d’une diode varicap utilisée en hyperfréquences est présenté sur la figure 
II.22.
Figure II.22: Modèle équivalent de la diode varicap
Les éléments constituant ce modèle sont la capacité de la jonction C(v), la résistance série Rs(v), la 
capacité Cp due à la surface de la métallisation par rapport à la masse et l'inductance Ls due aux 
plots de connexion.
Il est à noter que la résistance série Rs varie en fonction de la tension appliquée aux bornes de la 
diode et est typiquement de l’ordre de 0,5 à 2,5  Ω. Nous pouvons aussi définir le coefficient de 
qualité ou de surtension Q à la fréquence f (II.11).
Q= 1
2 f RsvC v  (II.11)
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Le facteur de qualité présenté par la varicap que nous avons utilisé est de 3000 à 50 MHz pour une 
capacité variant de 0,15 à 1,1 pF [IV.10]. La fréquence de coupure fc est définie comme celle pour 
laquelle Q=1.
II.2.2. Capacité variable MEMS
On distingue deux catégories de capacités varactors réalisées à partir de structures MEMS de types 
micro-poutres: les capacités numériques et les capacités analogiques.  Les structures numériques 
sont généralement constituées d’un réseau de capacités commutées par des micro-commutateurs 
MEMS.  La  plage  de  variation  de  capacité  de  ce  type  de  dispositif,  dépend  du  nombre  de 
combinaisons possibles et des valeurs des capacités du réseau. Cependant cette variation se  fait 
uniquement suivant des valeurs discrètes.  La stabilité et la reproductibilité de leur comportement 
constituent l’un des principaux avantages des varactors numériques. En effet, elles sont beaucoup 
moins  sensibles  aux  perturbations  extérieures  (changements  de  température,  accélérations, 
vibrations, contraintes internes…) que les structures analogiques. Un exemple de structure à 5 bits 
a été proposé par Goldsmith et Al basé sur des MEMS parallèles (Figure II.23.a).
La capacité  peut  varier  de  1,5 pF à  33  pF avec un pas  de  1,5  pF.  Les  commutateurs  MEMS 
nécessitent des tensions d'activation 60 V. Le facteur de qualité est de 20 à 1 GHz [II.36].
(a) (b)
Figure II.23: (a) Réseau de capacités commutées par MEMS (b) Varactor inter-digité
Les varactors analogiques présentent une variation de capacité continue.  Ces composants sont le 
plus souvent réalisés à partir de deux électrodes conductrices séparées par un gap d’air dans lequel 
se forme la capacité souhaitée. Cette capacité devient variable par déplacement d’une électrode par 
rapport à l’autre. On distingue deux types de capacités analogiques MEMS qui utilisent ce principe. 
Les réseaux de peignes inter-digités (Figure II.23.b),  dont le mouvement latéral  permet de faire 
varier la surface en regard entre les deux électrodes de ce composant et par conséquent sa capacité. 
Ces structures sont généralement réalisées à partir des techniques d’électrolyse métallique épaisse, 
dans des moules sacrificiels de polymère (procédé type LIGA), ou à partir de techniques de gravure 
anisotropes par exemple sur des substrats SOI (Silicon On Insulator). Ces composants présentent 
généralement  des  capacités  de  fortes  valeurs  (quelques  pico-Farads)  avec  une  plage  d’accord 
continue  conséquente.  Ils  sont  essentiellement  utilisés  pour  des  applications  basses  fréquences 
(<1GHz). En 1998, Yao et al ont présenté une structure de ce type  [II.37] avec une variation de 
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capacité de 200% autour de 3 pF avec une tension variant entre 0 et 14 V. Le facteur de qualité 
était de 34 pour une capacité de 5 pF à 500 MHz.
D’autres dispositifs sont formés d’une fine membrane métallique ou diélectrique (électrode mobile) 
se déplaçant sur de petites distances (1-3µm) au-dessus d’une électrode fixe disposée sur la surface 
du substrat (Figure II.24.a). En réduisant ainsi le gap d’air entre  les deux électrodes, la capacité 
formée  va  augmenter.  De  dimensions  plus  petites  que  les  capacités  inter-digitées  (quelques 
centaines de µm² contre quelques dizaines de mm²), les capacités de type micro-poutre ou de type 
plaque présentent généralement des valeurs plus faibles (centaines de femto-Farads) avec une plage 
d’accord continue moins élevée. Cet accord dépend du type d’actionnement utilisé.  Dans le cas 
d’une commande électrostatique, la plage d’accord est limitée par le phénomène d’instabilité de la 
micro-poutre. Une électrode mobile peut être déplacée de manière continue sur 1/3 de sa hauteur 
avant  qu'un phénomène de contre-réaction  positive  ne provoque  l'écroulement  de la  membrane 
mobile (phénomène utilisé pour faire commuter les microsystèmes).
L'Université de Columbia a proposé la structure décrite sur la figure II.24.b utilisant une membrane 
fixe  isolée  du substrat  et  une seconde membrane mobile.  Cette  structure  permet  d'améliorer  le 
coefficient  de qualité  de la capacité,  il  est  de 60 à 1  GHz. La valeur  de la  capacité  peut  être 
déplacée de 25 % autour de 2 pF avec une variation de 5 V [II.38].
(a) (b)
Figure II.24: Varactor MEMS avec membrane mobile: (a) Schema et (b) Photographie
Certaines  structures  ont  été  développées  pour  étendre  cette  plage de variation  au-delà  de  cette 
limite d'instabilité de la poutre [II.39-40-41-42].
Zou et al. ont présenté une structure utilisant 3 électrodes, deux électrodes d'actuation et la capacité 
variable à proprement parler. Ces trois électrodes mobiles sont situées à des distances différentes de 
la partie fixe (Figure II.25), la capacité variable étant la plus proche de la partie fixe.
Ainsi la variation continue des électrodes sur 1/3 de leur distance permet d'obtenir un déplacement 
proportionnellement supérieur de la capacité variable. Dans cette réalisation, une variation de 70 % 
est obtenue [II.43].
50
Chapitre II : État de l'art
(a) (b)
Figure II.25: Varactor MEMS avec excursion ameliorée: (a) schema et (b) photographie
II.3. CIRCUITS PASSIFS ET ACTIFS
II.3.1. Coupleur hybride 
II.3.1.1. Coupleur à ligne de transmission quart d'onde
Le coupleur hybride (90°, 3 dB) est largement utilisé dans les circuits microondes pour jouer le rôle 
de diviseur  de puissance.  Les coupleurs hybrides  conventionnels  consistent  en quatre  lignes de 
transmission quart d’onde d’impédance caractéristique Z0 et Z0/ 2  (Figure II.26). 
Le coupleur hybride parfait divise en quadrature un signal entrant sur le port 1 entre le port 2 (port 
direct) et le port 3 (port couplé). On a donc S21 = -jS31=-3 dB. Le port 4 (port isolé) ne reçoit aucune 
énergie. Le port 1 doit avoir une adaptation parfaite. On a donc en linéaire: S11=S41=0.
II.3.1.2. Coupleur hybride quasi-discret
Le  principe  de  ce  coupleur  est  de  relier  deux  lignes  de  transmission  par  deux  admittances 
identiques Y espacées d'une longueur électrique de 45° (Figure II.27).
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C'est en 1968 que Peppiatt, Hall et Mc Daniel présentent pour la première fois un coupleur quasi-
discret  [II.44]. Ils l'utilisent alors comme un coupleur 10dB. La structure est alors composée de 
deux lignes de propagations 50 Ω reliées par des capacités.
En 1981, Toyoda s'intéresse à nouveau à ce coupleur, et il remplace les capacités par des diodes 
varactors [II.45]. Cependant, il impose une longueur électrique de 90° entre les varactors, qui n'est 
pas  la  plus  favorable  à  cette  structure  (Figure  II.28).  Il  utilise  alors  cette  structure  comme un 
coupleur directif dont le couplage est reconfigurable. Il fait varier le couplage entre les ports direct 
et couplé de -20 dB à -4 dB.
Il faut attendre 1989 pour que Fusco propose une étude théorique du fonctionnement d'une telle 
structure  [II.46]. Il prouve qu'en choisissant une valeur d'admittance adéquate, cette structure se 
comporte comme un coupleur hybride parfait. Il présente aussi la possibilité d'utiliser des selfs à la 
place des capacités. Les différentes équations seront présentées plus loin dans ce document.
II.3.1.3. Hybride reconfigurable 
Des nombreuses solutions ont été abordées depuis les année 50 pour réaliser des coupleurs directifs 
reconfigurables. La première topologie a été présentée en 1963, elle utilisait deux guides d'ondes 
couplées  par  des  iris  avec une  languette  diélectrique  se  déplaçant  dans  l'un des  guides  d'onde 
(Figure  II.29.a).  L'objectif  n'est  pas  de  réaliser  un  coupleur  hybride  mais  un  coupleur  dont  le 
couplage reconfigurable peut alors être modifié de -3 dB à -12 dB [II.47].
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(a) (b)
Figure II.29: (a) Guide d'onde couplé reconfigurable (b) Coupleur quasi-discret reconfigurable en 
fréquence
La première réalisation à base d'éléments actifs est proposée en 1981 par Toyoda. Elle a déjà été 
décrite précédemment. D'autres réalisations pour reconfigurer la fréquence de fonctionnement ont 
aussi  été  proposées.  En  1994,  Fusco  propose  une  évolution  de  son  coupleur  semi-discret  en 
remplaçant les capacités par des varactors manuels (Figure II.29.b). Il montre alors que la fréquence 
de fonctionnement de son coupleur peut être déplacée entre 0,6 GHz et 1,9 GHz [II.48].
En 2001, un coupleur directionnel 20 dB avec un résonateur LC a été présenté [II.49] et permet de 
reconfigurer le couplage entre 1,3 GHz et 1,9 GHz. Le principal inconvénient de cette solution est 
de ne pas dépasser  un couplage de 20 dB sur  le  port  isolé  ce  qui  limite  considérablement ses 
applications.  Un coupleur  reconfigurable  à base  uniquement  d'éléments  discrets  est  proposé  en 
2006 (Figure II.30.a).  Il permet de déplacer la fréquence de fonctionnement entre 1,6 GHz et 2 
GHz, mais les systèmes basés sur cette technologie présentent des pertes importantes [II.50]. Enfin, 
l'Université  de  Montreal  a proposé récemment une topologie  basée  sur  un coupleur  à  ligne de 
transmission quart d'onde chargée par des varactors (Figure II.30.b). Cette strucutre présente deux 
fréquences de fonctionnement à 1 GHz et 2 GHz qui sont respectivement réglables de 33 % et 10% 
par l'intermédiaire des varactors [II.51].
(a) (b)
Figure II.30: (a) Coupleur discret (b) coupleur hybride chargé par des varactors
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II.3.2. Déphaseur
Les déphaseurs sont utilisés pour changer la phase d'un signal transmis (phase de S21). 
Le déphaseur idéal a des pertes d'insertion faibles et une amplitude en transmission stable quelque 
soit  le  déphasage.  Les  déphaseurs  peuvent  être  analogiques  ou  numériques.  Les  déphaseurs 
analogiques ont une variation continue de la phase et permettent donc d'obtenir tous les degrés de 
précision souhaitée. Les déphaseurs numériques ne proposent qu'un nombre discret de déphasages 
mais ils ont une immunité au bruit supérieure car ils font appel à des commutateurs tout ou rien.
Il existe de nombreuses architectures possibles pour la réalisation d'une cellule de déphasage et 
nous allons présenter les principales techniques utilisées.
II.3.2.1. Lignes commutées
La solution probablement la plus intuitive pour réaliser un déphaseur est de forcer le signal à se 
propager  par  des  lignes  de  longueurs  différentes.  Ce  type  de  déphaseurs  a  recours  à  des 
commutateurs  de type SPNT (1 entrée,  N sorties).  Pour  une cellule  de déphasage,  deux SPNT 
seront nécessaires et il y aura N déphasages possibles. Un SP4T réalisé par l'université du Michigan 
est présenté sur la figure II.31.a. 
Figure II.31: (a) SP4T et (b) déphaseur à lignes commutées de l'Université du Michigan
Des commutateurs sont placés en série sur chaque sortie du commutateur. Pour diriger le signal 
vers une des sorties, le commutateur correspondant à cette sortie sera activé alors que les autres 
seront dans le mode OFF. A partir de ce SP4T, l'Université du Michigan a proposé un déphaseur de 
grande  qualité  dans  la  bande  des  8-12  GHz  (Figure  II.31.b).  Cette  solution  permet  donc  de 
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commuter entre  4 déphasages différents:  0°, 90°, 180° et 270°. Les pertes dans le pire des cas 
(270°) n'excèdent pas 1dB et atteignent dans le meilleur des cas 0,3 dB [II.52].
Pour augmenter le nombre de déphasages possibles, la solution est de mettre en cascade plusieurs 
cellules de déphasage [II.53].
Enfin, une solution alternative basée sur des commutateurs MEMS avec une architecture parallèle a 
été proposée par la société Raytheon [II.54].
II.3.2.2. Lignes chargées
Cette technique de déphasage permet d'obtenir des circuits très large bande. Cette solution est basée 
sur  des  lignes  de  transmission  périodiquement  chargées  par  des  admittances.  En  modifiant 
dynamiquement  la  valeur  de ces  admittances,  la  longueur  électrique équivalente  de la ligne de 
transmission varie et donc le déphasage qu'elle induit aussi.
La  variation  des  admittances  peut  être  binaire  ou  linéaire.  Dans  le  cas  binaire,  on  pourra 
typiquement utiliser  des MEMS de type capacitif  comme cela a été proposé par l'Université de 
Santa Barbara en 2000. Plusieurs cellules avec différents déphasages sont mises en cascade (180°, 
90°,  45°).  Les  cellules  sont  des  lignes  CPW chargées  de  manière  périodique  par  des  MEMS 
capacitifs (Figure II.32). Entre les cellules, le plan de masse est coupé et relié par une capacité de 
liaison  pour  bloquer  le  courant  continu.  Ainsi,  chaque  cellule  peut  être  commandée 
indépendamment.  Les  pertes  d'insertion  moyennes  observées  à  26  GHz  sont  de  1,7  dB  et 
l'adaptation est toujours inférieure à -7 dB [II.55]. L'erreur de phase est inférieure à 8,5° pour tous 
les états.
(a) (b)
Figure II.32: Déphaseur à ligne chargée par des commutateurs MEMS: (a) Photographie et (b) 
mesures 
La deuxième solution consiste à utiliser des admittances à variation linéaire comme les varactors. 
L'université de Calgary a proposé une solution très performante basée sur des varactors MEMS 
avec un rapport capacitif de 3,4:1 (Figure II.33). A 40 GHz, la structure permet un déphasage de 
170° par dB de perte d'insertion tout en maintenant une adaptation inférieure à -10 dB [II.56]. Pour 
une variation de la tension entre 0 et 16 V, une variation du déphasage de 260° est obtenue pour 
une longueur de ligne de 400 um. 
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(a) (b)
Figure II.33: Lignes coplanaires chargées par des varactors MEMS: (a) Photographie et (b) mesures 
II.3.2.3. Matrice de Butler
C'est en 1961 que J. Butler propose une solution originale pour alimenter des réseaux d'antennes 
[II.57-58]. La matrice de Butler est aujourd'hui un des répartiteurs de faisceaux les plus répandus. 
C’est un circuit réciproque passif symétrique à N ports d’entrées et N ports de sorties qui alimente 
N éléments rayonnants produisant N faisceaux rayonnés orthogonaux différents. C’est un système 
parallèle, qui est composé de jonctions qui connectent les ports d'entrée aux ports de sortie par des 
lignes de transmission de longueurs égales. Ainsi un signal d'entrée est à plusieurs reprises divisé 
presque sans perte jusqu'aux ports de sortie. Le schéma d’une matrice de Butler est identique au 
papillon d’une FFT (Fast Fourier Transform) [II.59]. 
Comme la matrice de Butler standard est limitée aux puissances de deux pour le nombre d’entrée et 
de  sorties,  des  terminaisons  par  des  ports  factices  [II.60] ont  été  suggérées.  Par  la  suite, 
l’introduction d’hybrides 180° a réduit  par  deux le nombre utile  de déphaseurs.  On distinguera 
alors deux types de matrices de Butler binaires:
✔ les matrices standard, employant des hybrides 90°, dont les faisceaux générés sont situés de 
part et d'autre de la normale au plan contenant les éléments rayonnants (Figure II.34.a)
✔ les matrices non standard,  employant des hybrides 180°, dont les faisceaux générés  sont 
aussi  situés  de part  et  d'autre  de la  normale  au plan contenant  les  éléments  rayonnants 
(Figure  II.34.b),  mais  possédant  un  faisceau  supplémentaire  dans  l'axe  principal 
correspondant à la normale au réseau d’antennes.
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Il convient aussi d'observer qu'une matrice de Butler ne devient un déphaseur actif que lorsqu'on lui 
adjoint un SPNT en entrée où N sera le nombre de ports d'entrée de la matrice. En choisissant de 
manière  dynamique  le  port  d'entrée,  il  est  alors  possible  de  modifier  le  déphasage  entre  les 
différentes sorties.
II.3.2.4. Hybride en mode réflexion
Dans une ligne de transmission terminée par une réactance pure, l’énergie incidente est réfléchie 
intégralement avec un changement de phase qui dépend de la valeur de la réactance. Si on l’utilise 
dans un circuit capable de séparer l’onde incidente de l’onde réfléchie, la phase de l’onde de sortie 
dépendra de la valeur de la réactance placée au bout de la ligne de transmission. Le circuit le plus 
simple permettant de séparer une onde réfléchie de l'onde incidente est le coupleur hybride 3dB. Il 
suffit de charger le port direct et le port couplé par une réactance identique. En envoyant une onde 
par  le  port  d'entrée,  celle-ci  sera  intégralement  transmise  au  port  isolé  avec  un  déphasage 
correspondant à la charge réactive augmentée de 90°. Le principe de fonctionnement est décrit sur 
la figure II.35.
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Figure II.34: (a) Matrice de Butler standard (b) Matrice de Butler non standard
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Pour obtenir un changement de phase, il faut utiliser un élément à partie imaginaire variable. 
La solution la plus simple consiste à faire varier la longueur des deux lignes connectées au port 
direct et au port couplé de l'hybride.
Le déphasage ajouté par la ligne sera égal à deux fois sa longueur électrique puisque le signal la 
parcourt deux fois. Dans l'équation (II.12), l est la longueur de la ligne et β est le rapport entre la 
pulsation de l'onde et sa longueur d'onde dans la ligne de transmission.
=2 l  (II.12)
Une solution à base de diodes PIN a été proposée en 1979 avec quatre cellules en série permettant 
respectivement un déphasage de 180°, 90°, 45° et 22,5° [II.61]. Les pertes d'insertion sont de 1,6 
dB sur une bande allant de 11,7 à 12,2 GHz. Le temps de commutation est de 1ns.
L'Université  de  Séoul  a  présenté  en  2002  un  déphaseur  2  bits  intégré  sur  silicium  avec  des 
commutateurs MEMS [II.62]. Des commutateurs séries sont placés en cascade sur des lignes CPW 
(Figure II.36). Le circuit présente des pertes d'insertion moyennes entre 50 et 70 GHz de 4 dB et 
une adaptation inférieure à -11 dB, le tout sur une surface de 1,5 mm*2,1 mm.
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(a) (b)
Figure II.36: Déphaseur de type réflection (a) circuit et (b) commutateur MEMS
La deuxième solution consiste à utiliser des capacités variables. On peut par exemple utiliser des 
diodes varicap  [II.63]. La ligne en série avec les varactors introduit un effet selfique série. Pour 
obtenir une dynamique de déphasage maximale, la longueur de la ligne sera choisie pour atteindre 
la résonance de ce circuit LC au milieu de la dynamique de variation de la capacité de la diode. La 
réactance de la charge passe d'une valeur inductive à une valeur capacitive. Cette augmentation de 
dynamique de déphasage sera cependant accompagnée d’une fluctuation de l’amplitude du signal 
de sortie déphasé.
En  reprenant  le  schéma  équivalent  de  la  diode  varactor  (Figure  II.22),  on  peut  calculer  pour 






Puisque  l'inductance  est  introduite  par  une  ligne  court-circuitée  de  longueur  l  et  d'impédance 
caractéristique Z0 nous pouvons écrire (II.15):
L=Z0 tan  l   (II.15)
et pour une excursion ∓ X /2 autour de X=0, le déphasage s'écrit (en négligeant Rd) (II.16):
∣∣=2arctan  X /2Z 0  (II.16)
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De nombreuse solutions ont été proposées pour améliorer ce système, notamment à base de charges 
de type échelle [II.64] ou de métamateriaux [II.65]
II.3.2.5. Déphaseur par addition vectorielle
Le principe proposé pour obtenir un déphaseur continu consiste à effectuer une addition vectorielle 
de deux signaux déphasés de 90° et d'amplitudes différentes  [II.66].  La résultante peut prendre 
plusieurs  valeurs  d'amplitude  et  sa  phase  peut  donc  varier  de  0  à  90  degrés.  Pour  ce  faire,  il 
convient de diviser un signal incident en deux signaux déphasés de 90 degrés l'un par rapport à 
l'autre, par l'intermédiaire d'un coupleur hybride par exemple.
Ces signaux alimentent ensuite deux amplificateurs identiques dont les sorties sont additionnées, 
grâce à un diviseur de Wilkinson.
En  faisant  varier  les  gains  des  deux  amplificateurs  indépendamment,  on  effectue  l'addition 
souhaitée et on obtient alors un signal dont la phase peut être contrôlée.
La figure II.37 représente le schéma de principe de ce type de circuit. Les équations régissant son 
fonctionnement sont données par la relation (II.17)
C e j=A jB=∣C∣e




Pour que seule la phase du signal résultant varie, il faut que l'on ait A²B² =constante avec A 
et B l'amplitude des signaux en sortie des deux amplificateurs.
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Chapitre II : État de l'art
Une solution avec plusieurs transistors a été proposée pour obtenir une dynamique de déphasage 
totale de 360° [II.67].
II.4. ANTENNES ACTIVES
II.4.1.1. Antennes reconfigurables en fréquence
De nombreuses solutions ont été proposées pour reconfigurer la fréquence de fonctionnement d'une 
antenne. Nous allons ci-après nous intéresser aux différentes structures d'antennes.
ΙΙ.4.1.1.1. Antennes actives de type microruban
Une solution pour modifier la fréquence de résonance et par conséquent, la longueur électrique de 
l'antenne est l'intégration d'un, ou plusieurs condensateurs variables entre l'élément rayonnant et le 
plan de masse. La position du composant est un des paramètres qui détermine la variation de la 
fréquence de résonance. En effet, plus celui-ci se rapproche d'un des bords de l'élément rayonnant 
et plus la variation en fréquence sera importante.
Des prototypes d'antennes patch circulaire à alimentation par couplage électromagnétique (Figure 
II.38) ont été réalisés afin de faire varier la fréquence de résonance, de réduire la taille de l'élément 
rayonnant  et  d'élargir  la  bande  passante  [II.68].  Une antenne patch  peut  être  modélisée  par  un 
circuit équivalent RLC. Un condensateur variable est placé entre l'élément rayonnant et le plan de 
masse, près  de l'un des bords du patch circulaire.  Une résistance est placée symétriquement de 
l'autre côté. En faisant varier soit la résistance, soit le condensateur (en gardant la même taille pour 
l'élément rayonnant), la fréquence de résonance de l'antenne diminue fortement et la bande passante 
augmente. Le couple résistance/condensateur intégré permet d'obtenir une diminution de la taille de 
l'élément rayonnant de 63% par rapport à une structure possédant seulement une résistance, pour 
une bande passante identique. Bien que ce cas soit intéressant, la résistance intégrée entraîne des 
pertes  par  effet  Joule  et  fait  donc chuter  le  gain de l'antenne  par  rapport  à  une structure  sans 
résistance. Enfin, il faut réadapter l'impédance d'entrée de la structure en réajustant la taille de la 
fente de couplage et la longueur de la ligne microruban. 
Une seconde solution permettant de faire varier la fréquence de résonance est d'utiliser des diodes 
varicap  [II.69]. Sur la figure II.39, l'antenne utilise le même type d'alimentation par fente vu ci-
dessus. Le résonateur est de forme rectangulaire et l'on place deux diodes varicaps près des bords 
du patch afin d'obtenir une variation en fréquence maximale. Les diodes sont connectées entre le 
patch et le plan de masse. L'alimentation des diodes varicaps se fait par une fine ligne microruban 
placée sur la face arrière du substrat contenant le plan de masse et connectée au centre du patch, 
endroit où le champ électrique HF est nul. En polarisant les diodes entre 0 et 22 V, la fréquence de 
résonance de l'antenne varie entre 1,62 et 2,57 GHz pour une bande passante constante de 950 
MHz.  En  conclusion,  l'insertion  de  diodes  varicaps  permet  ici  d'obtenir  une  structure  dont  la 
fréquence est commandable sur 83 % et à bande passante quasi-constante.
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Sur la figure II.40, une application pour la téléphonie mobile, constituée d'un patch carré alimenté 
par  sonde coaxiale  et  de quatre  diodes varicaps  connectées  entre le plan de masse et  l'élément 
rayonnant, est présentée. L'alimentation des varicaps varie entre 0 et 3,5V (tension équivalente à 
celle délivrée par une batterie de portable). La fréquence de résonance du patch est de 1,82 GHz et 
peut être déplacée jusqu'à 2,25 GHz. Ainsi, une bande de fréquence variable de 560 MHz (27 %) 
est obtenue si on considère une fréquence de résonance centrale de 2 GHz. La bande passante à 
-10dB pour chaque valeur de tension de polarisation est de l'ordre de 100 à 120 MHz.
Le  nombre  de  diodes  utilisées  détermine  la  fréquence  centrale  de  la  bande  variable.  Les 
performances de l'antenne du point de vue du gain (3dBi) et du rayonnement sont typiques pour ce 
genre de structure [II.70].
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ΙΙ.4.1.1.2. Antennes actives de type fente
Les antennes de type fente possèdent les mêmes avantages que les antennes de type microruban: 
petite taille, faible poids, technique d'insertion de composants simple avec dans la majorité des cas 
l'obtention d'une plus grande bande passante. L'excitation de ce type d'antenne se fait par couplage 
électromagnétique  facilitant  l'adaptation  de  l'antenne  puisque  celle-ci  est  égale  à  l'impédance 
caractéristique de la ligne utilisée pour l'alimenter. 
Une  antenne  reconfigurable  de  type  patch,  à  ouverture  hexagonale,  alimentée  par  couplage 
électromagnétique utilisant une diode PIN a été proposée [II.71] (figure II.41). La diode PIN sert 
d'interrupteur afin de court-circuiter une fente rectangulaire débouchante placée sur un des cotés de 
l'hexagone. Une capacité placée en fin de cette fente permet de bloquer l'alimentation DC et assure 
également  une  bonne  continuité  RF.  Ici  l'insertion  de  la  fente  rectangulaire  divise  le  mode 
fondamental  du  patch  avec  ouverture  hexagonale  en  deux  modes  résonnants  séparés  (TM10 et 
TM01). Ces deux fréquences de résonance peuvent être déplacées en changeant la taille effective de 
la  fente  par l'intégration d'une diode PIN en son sein.  Lorsque la diode PIN est  non alimentée 
(équivalente à un circuit-ouvert à l'état 'OFF'), le courant sur le patch circule le long de la fente et 
traverse  la  capacité  ce  qui  permet  d'obtenir  une  certaine  longueur  effective  de  la  fente.  Cette 
configuration va correspondre à deux fréquences de résonances basses (1,48 GHz et 1,99 GHz). 
Lorsque la diode PIN est alimentée (équivalente à un court-circuit  à l'état 'ON'), cela permet de 
dévier le courant et ainsi réduire la taille effective de la fente. Un déplacement des deux fréquences 
de résonance, de 110 MHz pour la première et de 60 MHz pour la deuxième, est ainsi provoqué. 
Afin d'alimenter correctement la diode PIN, une autre fente de largeur assez fine taillée sur le patch 
sert d'isolation DC sans pour autant affecter la circulation des courants sur celui-ci.
Cette antenne permet d'obtenir une réduction de taille respectivement de 61% et 26% pour chacune 
des deux fréquences de résonance, comparée à un patch rectangulaire classique. Cependant, le gain 
de la structure active chute de 1,3 dB quand la diode est a l'état 'OFF' et de 2 dB quand la diode est 
à l'état 'ON' par rapport à un patch classique .
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Chapitre II : État de l'art
L'avantage des antennes de type fente est leur bande passante plus large, de l'ordre de 5%, soit 
deux à trois fois plus grande que celle d'une antenne de type microruban.
ΙΙ.4.1.1.3. Antenne PIFA reconfigurable en fréquence
Les antennes PIFA ou quart d'onde sont obtenues en plaçant un court-circuit plan entre l'élément 
imprimé demi-onde et le plan de masse, à l'endroit où le champ électrique s'annule pour le mode 
fondamental. La bande passante est de l'ordre de 5%. 
La  figure  II.42 montre  une  antenne  PIFA commutable  à  diode  PIN.  L'élément  rayonnant  est 
fabriqué sur un substrat de type Téflon. L'antenne est constituée d'un plan de masse, d'une diode 
PIN placée en bout  du plateau supérieur  et  d'un condensateur disposé prés de l'alimentation de 
l'antenne. Les composants sont connectés entre le plateau supérieur et le plan de masse. La tension 
de commutation DC est amenée à la diode PIN à travers la sonde d'alimentation, le condensateur 
servant  d'isolation  DC,  permet  d'avoir  une  bonne  transmission  du  signal  radiofréquence.  Le 
fonctionnement de l'antenne est le suivant: lorsque la diode PIN est polarisée en direct, elle court-
circuite le plateau supérieur et l'antenne fonctionne en système bouclé (la boucle se faisant entre le 
plan de masse, les deux court-circuits et le plateau). Lorsque la diode est polarisée en inverse, elle 
se comporte comme un circuit-ouvert et l'antenne fonctionne en mode PIFA. Ainsi, il est possible 
d'obtenir une commutation entre deux bandes de fréquences [II.72].
Les propriétés électriques d'une antenne de portable et plus particulièrement la bande passante, sont 
fortement dépendantes de la taille du plan de masse sur lequel est placée l'antenne. Si le plan de 
masse résonne à la même fréquence que l'antenne, le facteur de qualité de l'élément rayonnant va 
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Chapitre II : État de l'art
diminuer entraînant une augmentation de la bande passante. Un moyen de faire varier la valeur de 
la fréquence de résonance de la structure est de changer la taille du plan de masse. Deux lignes de 
transmission de longueurs différentes peuvent faire office de stub d'adaptation (Figure. II.43). Elles 
sont reliées à l'antenne via un interrupteur,  la commutation de l'antenne à l'une des deux lignes 
entraîne une variation de la fréquence de résonance de la structure. Ce type d'antenne pourrait être 
utilisé pour la conception d'un mobile universel capable de fonctionner sur les normes américaines 
et européennes par simple commutation [II.73]. Dans cette exemple, l'antenne PIFA est capable de 
commuter sa bande haute  entre  la norme  DCS (1710-1880 MHz) et  la  norme PCS (1850-1990 
MHz), tout en conservant une adaptation supérieure à -10 dB. 
Le problème majeur des différentes structures décrites précédemment provient des non-linéarités 
des composants utilisés (diodes PIN et varactors). Les normes, notamment en téléphonie mobile 
sont très strictes en terme d'isolation de signaux entre les canaux adjacents. Des solutions à base 
de composants MEMS ont été proposées car leur linéarité est largement supérieure.
ΙΙ.4.1.1.4. Antennes avec composants MEMS
Nous  avons  vu  précédemment  que  la  variation  d'une  capacité  sur  le  bord  d'un  patch  pouvait 
permettre un déplacement de la fréquence de résonance. Ce principe est exploité dans [II.74] avec 
l'emploi de commutateurs MEMS. Les MEMS sont utilisés pour créer des capacités sur les bords 
du patch (Figure II.44). Lorsque le commutateur est alimenté, la lamelle métallique s’abaisse grâce 
à la force électrostatique et vient se plaquer contre la couche de diélectrique, la capacité augmente 
et décale alors la fréquence de fonctionnement de l’antenne de 1.6% (de 25 GHz a 24,6 GHz).
Une solution assez originale a été proposée par l'Université d'Ulm, l'idée est de modifier la forme 
d'une antenne patch micro-usiné sur silicium (Figure II.45.a). Les bords de ce patch sont relâchés. 
En utilisant une membrane avec une contrainte assez importante, les bords se relèvent et modifient 
le substrat équivalent de l'antenne (Figure II.45.b). En appliquant une tension entre le substrat et le 
patch, on déforme le patch jusqu'à ce qu'il soit complètement collé au diélectrique. Ce déplacement 
modifie la nature du substrat sous le patch et modifie ainsi la fréquence de fonctionnement. On 
observe ici une variation continue de la fréquence de fonctionnement de 10% autour de 30 GHz 
avec une tension variant de 0V à 80 V [II.75].
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(a) (b)
Figure II.45: (a) Antenne patch sur Silicium à géométrie variable (b) Schéma de la structure
II.4.1.2. Antennes à polarisation commandée
Les  antennes  agiles  en  polarisation  permettent  de  changer  l'état  de  leur  polarisation 
dynamiquement.  Celle-ci  peut  être  linéaire  (verticale  ou  horizontale)  ou  circulaire  (gauche  ou 
droite)  en  fonction  de  l'application.  La  diversité  de  polarisation  gagne  en  popularité  grâce  au 
développement des communicaitons sans-fil. Pour des communications mobiles en zones urbaines, 
elle  est  utilisée  pour  diminuer  les  atténuations  dues  aux  propagations  multi-trajets.  La 
reconfiguration de polarisation peut aussi être utilisée pour faire de la réutilisation de fréquences. Il 
est possible avec un transceiver radio d'utiliser deux polarisations orthogonales pour l'émission et la 
réception. Ces structures peuvent aussi être d'une grande utilité pour les systèmes MIMO.
La première antenne patch agile en polarisation a été reportée en 1989 par Schaubert et al [II.76]. 
La structure est présentée sur la figure II.46 avec l'alimentation RF dans le coin inférieur gauche. 
Un patch carré est chargé par 4 paires de diode PIN incrustées dans le substrat et connectées à la 
masse.
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Figure II.44: Capacité variable MEMS (a) et antenne patch à diversité de fréquence intégrant des 
varicaps MEMS (b)
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Cinq configurations de polarisation différentes sont obtenues au final. Quand toutes les diodes PIN 
sont  à l'état  OFF, les  deux mode TE 10 et  01 orthogonaux du patch  sont  excités  en  phase  et 
l'antenne rayonne une polarisation linéaire diagonale. Si la paire de diodes PIN "Linéaire x" est 
activée alors que toutes les autres diodes sont bloquées, la fréquence de résonance du mode orienté 
suivant l'axe y est déplacée vers les hautes fréquences sans pour autant affecter la fréquence de 
résonance du mode orienté en x. L'antenne rayonne alors de manière linéaire suivant l'axe x. Pour 
résumé, la sélection d'un mode unique sur ce patch (dirigé selon l'axe x ou y) se fait en déplaçant 
vers les hautes fréquences la fréquence de résonance du mode non désiré.  Les diodes PIN sont 
placées sur le bord du patch car lorsqu'elles court-circuitent le patch, elles déplacent très largement 
la fréquence de résonance du mode concerné. Pour obtenir  une polarisation circulaire,  les deux 
modes orthogonaux doivent être excités avec la même amplitude et une différence de phase de 90°. 
Cela peut être obtenu en activant une des paires de diodes placées au centre du patch, ce qui va 
déplacer  modérément  la  fréquence  de  résonance  du  mode  correspondant.  L'antenne  va  alors 
fonctionner à une fréquence intermédiaire entre les fréquences de résonance de chaque mode où les 
deux modes ont un déphasage de 90°. Ces prédictions ont été vérifiées de manière expérimentale et 
les 5 types de polarisation ont bien été constatées. Un premier désavantage de cette antenne est que 
la fréquence de rayonnement en polarisation linéaire et circulaire n'est pas la même. Le second 
défaut provient de problèmes de fabrication car les diodes doivent être insérées verticalement entre 
le patch et le plan de masse. 
Une alternative a été présentée en 1994 par Haskins et al [II.77] où les diodes PIN sont remplacées 
par des varactors. Deux paires de varactors sont positionnées suivant les deux axes de symétrie du 
patch carré (Figure II.47.a). Pour créer le chemin direct vers la masse, les varactors sont encore 
directement insérés dans le substrat. Pour permettre de contrôler les deux paires de varactors de 
manière indépendante, une paire est directement reliée à la masse alors que la deuxième est reliée à 
la masse par l'intermédiaire d'une capacité de découplage directement gravée sur le plan de masse 
(Figure II.47.b). Quand les deux paires de diodes sont polarisées avec la même tension, le patch 
rayonne une polarisation linéaire diagonale avec un niveau de polarisation croisée supérieure à 20 
dB. Une polarisation gauche ou droite peut être obtenue en polarisant une des deux paires entre 
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Chapitre II : État de l'art
1,5V et 2,5V alors qu'une tension supérieure à 25V est appliquée à la deuxième paire. Le rapport 
axial de polarisation obtenue est inférieur à 1dB sur une bande de 0,6%.
Une autre solution utilisant des transistors bipolaires a été proposée  [II.78]. Deux transistors en 
configuration base commune sont connectés sur les bords d'un patch carré par leur émetteurs pour 
contrôler les 2 modes orthogonaux (Figure II.48). Le contrôle de phase est réalisé en faisant varier 
la capacité de jonction émetteur-base du transistor par la tension du collecteur. Cette antenne utilise 
deux  capacités  de  découplage  gravées  sur  le  plan  de  masse,  ce  qui  rend  possible  un  contrôle 
indépendant sur les deux transistors. Cette antenne peut produire une polarisation linéaire verticale 
ou horizontale  avec une polarisation  croisée  dans  l'axe inférieure  à  -12 dB. Avec des  tensions 
adéquates,  elle  peut  générer  une polarisation  circulaire  gauche ou droite  avec un rapport  axial 
inférieur à 2 dB dans l'axe.
Des  solutions  ont  aussi  été  étudiées  pour  commuter  le  rayonnement  d'une  antenne  entre  une 
polarisation circulaire gauche et droite. Laheurte et al [II.79] proposent d'alimenter un patch carré 
par deux fentes orthogonales gravées dans le plan de masse. Les lignes d'alimentation sont situées 
sur un deuxième substrat de l'autre coté du plan de masse. Deux paires de diodes PIN sont insérées 
dans les fentes à 3mm de l'intersection (Figure II.49). En commutant une paire de diodes alors que 
la deuxième paire est dans le mode OFF, un sens de polarisation circulaire, gauche ou droite, est 




Figure II.47: (a) Vue de dessus de l'antenne agile en polarisation avec diode varactor et (b) vue de 
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Chapitre II : État de l'art
Deux ans plus tard, Rahmatt-Samii et al ont proposé une nouvelle architecture pour commuter entre 
une polarisation circulaire gauche et droite [II.80]. Deux fentes orthogonales sont gravées dans un 
patch carré et une diode PIN est insérée au centre de chaque fente (Figure II.50). En commutant une 
des deux diodes,  on peut rayonner une polarisation circulaire soit  gauche, soit  droite.  Pour une 
antenne conçue à 4,64 GHz, un rapport axial inférieur à 3 dB est obtenu sur une large ouverture 
angulaire de -70° à +70° par rapport à l'azimut. La bande passante avec un rapport axial inférieur à 
3 dB est de 3%. Cette antenne a pour avantage d'être compacte et assez simple à polariser.
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Une solution basée sur une antenne boucle est proposée par V. Fusco pour commuter entre une 
polarisation circulaire et linéaire  [II.81]. Elle a une circonférence de 1,13λ0 à 1 GHz et elle est 
positionnée à 0,3λ0 au dessus d'un plan de masse de 33*33 cm. Une diode PIN est insérée dans un 
gap de 2,7 mm situé à 139° par rapport à la position de l'alimentation (Figure II.51). Pour obtenir 
une polarisation circulaire,  les courants  surfaciques doivent  être d'amplitudes  égales sur chaque 
partie de l'anneau avec un déphasage de 90°. Quand la diode PIN est commutée en position ON, 
elle présente un court-circuit avec une petite résistance série (3,6 ), amenant une onde stationnaireΩ  
sur la boucle. Une polarisation linéaire est générée avec un niveau de polarisation croisée inférieur 
à 18dB. Quand la diode PIN est OFF, elle se comporte comme un circuit ouvert avec une capacité 
équivalente de 0,8 pF. Dans ce cas, le courant est distribué sur toute la boucle et une polarisation 
circulaire droite est générée avec un rapport axial inférieur à 2,5 dB. Ce système est extrêmement 
délicat à réaliser et reste très fragile pour une utilisation industrielle.
(a) (b)
Figure II.51: (a) Antenne spire commutable (b) Vue du contact d'alimentation
Un système basé sur les modes dégénérés d'un patch a récemment été proposé  [II.82]. Un patch 
carré avec ses 4 coins coupés est alimenté par une ligne microruban. Le fait de tronquer les deux 
coins opposés d'un patch va faire dégénérer les deux modes orthogonaux de l'antenne et ainsi créer 
une polarisation circulaire. Deux paires de diodes sont connectées dans les quatre coins du patch au 
niveau des gaps de 1,4 mm (Figure II.52) pour modifier de manière dynamique la géométrie du 
patch.  Quand toutes les diodes  sont  en mode OFF ou ON simultanément,  l'antenne génère une 
polarisation linéaire à 1,58 GHz et à 1,609 GHz respectivement avec un niveau de polarisation 
croisée supérieure à 15 dB. Quand la paire de diodes 1 & 3 est ON alors que les diodes 2 & 4 sont 
OFF, une polarisation circulaire gauche à 1,6 GHz est produite. Si maintenant les diodes 1 & 3 sont 
OFF alors  que les  diodes  2 & 4 sont  ON, une polarisation  circulaire  droite  est  générée  à une 
fréquence de 1,604 GHz.
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Enfin une solution basée sur un anneau circulaire est présentée par Fries et al en 2003  (Figure 
II.53.a) [II.83].  Cette  solution  consiste  à  rajouter  à  l'aide  de diodes  PIN des  perturbations  sur 
l'anneau pour modifier sa polarisation. Par nature, un tel anneau circulaire présente une polarisation 
linéaire. Si deux rectangles parasites creusés dans le plan de masse sont reliés par une fine fente à 
l'anneau (Figure II.53.b), une polarisation circulaire est alors rayonnée. Des diodes PIN sont alors 
insérées  dans  les  fentes.  Si  elle  sont  activées,  elles  court-circuitent  les  fentes  et  les  rectangles 
parasites n'affectent pas le mode de rayonnement de l'anneau. Une polarisation linéaire est alors 
produite.  Si  les  diodes  sont  en mode OFF, l'anneau est  perturbé  par  les  rectangles  et  l'antenne 
rayonne une polarisation circulaire gauche. Pour gérer la polarisation des diodes, le plan de masse 
est divisé en quatre parties reliées par des capacités de grande valeur. A 2,4 GHz, l'antenne dans le 
mode linéaire a un niveau de polarisation croisée supérieure à 17 dB, et un rapport axial de 3dB est 
respecté sur une bande de 4,2%. Le même concept a été étendu à une antenne capable de commuter 
entre  de  la  polarisation  circulaire  gauche  et  droite.  L'antenne  est  alors  parasitée  par  quatre 
rectangles commutés par quatre diodes PIN (Figure II.53.c). A 2,4 GHz, l'antenne a un rapport axial 
inférieur à 3 dB sur une bande de 4,3% et 3,4% pour respectivement une polarisation gauche et 
droite. Cette antenne a pour particularité comparativement à toutes les autres de rayonner dans tout 
l'espace alors que les autres antennes ne rayonnent  que dans le demi-espace opposé au plan de 
masse.
(a) (b) (c)
Figure II.53: (a)Vue 3D de l'antenne (b) antenne linéaire/ circulaire gauche (c) antenne circulaire 
gauche/droite
Une antenne utilisant  des commutateurs  MEMS a également été conçue à l’IETR  [II.84].  Cette 
antenne  développe  un concept  qui  lui  permet  de  commuter  d’une  polarisation  circulaire  à  une 
polarisation linéaire. L’antenne de base est constituée d'un patch à coins tronqués, donc polarisée 
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circulairement (Figure II.54.a). La solution consiste  à combler les troncatures avec des éléments 
métalliques mis en mouvement par des actionneurs  MEMS. L’actionneur doit  donc produire  un 
mouvement de translation horizontale. La technologie employée est celle du S.D.A. (Scratch Drive 
Actuator)  donc le  principe  est  décrit  sur  la  figure  II.54.b.  Suivant  la  position  des  éléments,  la 
polarisation peut-être circulaire ou linéaire.
(a) (b)
Figure II.54: (a) Reconfiguration de polarisation par actionneur MEMS (b) Principe du S.D.A.
L'actionneur mécanique est présenté sur la figure II.55. En simulation, cette antenne a un rapport de 
polarisation croisée supérieure à 13 dB et une rapport axial pour la polarisation circulaire inférieur 
à 2 dB sur 5 % de bande à 47 GHz.
(a) (b)
Figure II.55: (a) Principe du micro-actionneur MEMS (b) Photographie du micro-actionneur
Enfin, grâce à la montée en fréquence, il devient possible au sein d'une même réalisation MMIC 
d'associer  l'antenne  et  son  électronique  de  commande.  Ainsi,  les  travaux  de  la  société  ST 
Microelectronics  [II.85] ont  montré  qu'il  était  possible  sur  un  substrat  haute  résistivité  SOI 
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(Silicium on Insulator)  d'associer  l'antenne,  un filtre  et  un LNA (Low Noise Amplifier)  sur  un 
même substrat à 40 GHz. La réalisation finale est présentée sur la figure II.56.a. Les mesures du 
LNA donnent un gain de 14 dB et un niveau de bruit de 4 dB à 40 GHz (Figure II.56.b).
Figure II.56: (a) Tête de réception intégrée à 40 GHz (b) Gain et niveau de bruit du LNA
II.4.2. Antennes reconfigurables en directivité
II.4.2.1. Réseaux d'antennes avec déphaseurs
Nous avons déjà expliqué le principe des réseaux d'antennes à balayage électronique. Ces réseaux 
d'éléments rayonnants sont alimentés par des déphaseurs comme décrit précédemment.
De Flaviis et al. ont proposé un réseau de 4 antennes alimentées par une matrice de Butler (Figure 
II.57.a) pour des applications de type WLAN à 5,2 GHz. La matrice de Butler est réalisée à partir 
d'hybrides  de  type  quart  d'onde.  Pour  réaliser  les  croisements  sur  le  substrat,  deux  hybrides 
cascadés sont utilisés. L'isolation est supérieure à 20 dB sur une bande de 15 % (Figure II.57.a) 
[II.86].
(a) (b)
Figure II.57: (a) Photographie du réseau d'antenne (b) Diagramme de rayonnement pour les 4 
modes
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L'Universté d'Uppsala a présenté en 2006 un réseau de 5 antennes patchs à 5,8 GHz [II.87]. Les 
antennes sont alimentées par une onde progressive qui se propage à travers les différents patchs. 
L'alimentation peut se faire par la gauche ou par la droite (Figure II.58.a). Des déphaseurs de type 
hybride en mode réflexion sont insérés entre les différents patchs et permettent donc de changer la 
loi d'alimentation du réseau. La taille des coupleurs hybrides a été réduite pour pouvoir être insérée 
entre les éléments rayonnants (Figure II.58.b). Des diodes PIN sont utilisées pour ajouter un stub en 
circuit  ouvert.  Les  mesures  montrent  que  le  réseau  peut  dépointer  son  faisceau  sur  une  plage 
angulaire de +/- 32 ° avec un gain supérieur à 11 dBi (Figure II.58.c).
(a)
(b) (c)
Figure II.58: (a) Photographie du réseau (b) Principe de la cellule de déphasage (c) Diagramme de 
rayonnement pour les différentes configurations
II.4.2.2. Réseaux avec éléments parasites
ΙΙ.4.2.2.1. Définition
Les réseaux à éléments parasites sont des antennes exploitant le couplage en champ proche entre 
plusieurs éléments rayonnants afin de former un diagramme de rayonnement souhaité. L'application 
la  plus  connue  pour  les  antennes  parasites  est  l'antenne  Yagi-Uda qui  est  largement  employée 
depuis  les  années  20  pour  des  applications  aux  fréquences  HF à  UHF.  Une  telle  antenne  est 
constituée de dipôles reliés entre eux par une barre isolante (Figure II.59).
Un seul élément est alimenté mais tous les éléments participent au rayonnement par couplage. Les 
éléments parasites sont par définition des antennes secondaires non excitées.  Elles sont le siège 
d'un courant induit dû au couplage avec l'élément alimenté.
Ces éléments parasites permettent de diriger le rayonnement dans une direction voulue. Ils jouent 
alors le rôle de réflecteur ou de directeurs s'ils sont  respectivement plus ou moins longs que le 
dipôle résonnant alimenté.
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(a) (b) (c)
Figure II.59: (a) Dr Yagi et son invention (b) Schéma d'une antenne Yagi (c) Diagramme de 
rayonnement d'une antenne type Yagi.
ΙΙ.4.2.2.2. Antenne à éléments parasites commandables
Le système présenté dans  [II.88] est un réseau circulaire à base de monopôles, avec un seul port 
d’alimentation  RF,  les  monopôles  parasites  étant  chargés  par  des  impédances  fixes  à  base  de 
capacités  CMS  (Figure  II.60.a).  Cette  antenne  met  en  oeuvre  une  topologie  à  6  monopoles 
périphériques et 1 monopole central,  permettant  d’obtenir  le diagramme de rayonnement simulé 
présenté sur la figure II.60.b sur plan de masse infini. Les monopôles sont alimentés par un plan 
d’alimentation et les antennes sont chargées de manière à former le diagramme désiré.
Une approche suivant la même philosophie a été proposée par le laboratoire du CEA-LETI [II.89]. 
Une fente  est  parasitée  par  deux fentes  parallèles  et  chargée  par  un stub donc la  longueur  est 
commandable par l'intermédiaire d'un MEMS. Une photographie du prototype est présentée sur la 
figure II.61.a. Les diagrammes de rayonnement avec un MEMS à l'état ON et le deuxième à l'état 
OFF et l'inverse sont présentés sur les figures II.61.b et II.61.c respectivement.
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(a) (b) (c)
Figure II.61: (a) Photographie du prototype et diagramme de rayonnement mesuré (plein) et simulé 
(pointillé) des MEMS(b) ON-OFF et (c) OFF-ON 
II.5. CONCLUSION
Dans ce chapitre, nous nous sommes efforcés de présenter un état de l'art le plus complet possible 
sur  les  antennes  reconfigurables.  Nous  nous  sommes  intéressés  dans  un  premier  temps  aux 
différents composants RF qui peuvent être intégrés au sein des antennes. Ces éléments peuvent soit 
proposer une commutation binaire entre deux états différents, soit permettre une variation continue. 
Nous avons vu par la suite, comment nous pouvions utiliser ces différents composants pour réaliser 
des  antennes  reconfigurables.  Nous avons  enfin  présenté  les  différentes  architectures  possibles 
d'antennes reconfigurables en fréquence, en polarisation et en directivité.  Avant de concevoir et 
d'étudier  de  nouvelles  topologies  d'antennes  reconfigurables,  nous  proposons  dans  le  chapitre 
suivant une étude sur les MEMS RF, dispositifs très performants pour ce type d'applications.
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Chapitre III
COMPOSANTS MEMS
ans ce chapitre, différents types de MEMS sont présentés.  Dans 
une  première  partie,  un  composant  industriel  de  la  société 
Magfusion est analysé et un exemple de réalisation d'un SP4T est 
donné. Avant d'intégrer ce dispositif  sur une antenne reconfigurable, nous 
l'avons caractérisé sur une ligne RF. En raison des performances médiocres 
de  ce  composant  au-delà  de  8 GHz,  nous  nous  sommes intéressés  à  la 
conception de MEMS en utilisant le logiciel Coventor. A partir de l'étude 
d'un  MEMS  électro-thermique,  nous  présentons  ce  flot  de  conception. 
Enfin, nous abordons la réalisation de plusieurs composants MEMS à partir 
du  process  industriel  METALMumps  de  la  société  MEMScap.  Des 
commutateurs séries et shunts sont notamment présentés.
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Figure III.2: (a) Photographie du réseau SP4T (b) Mesures des paramètres S du réseau
82
Chapitre III : Composants MEMS
Les pertes d'insertion sont inférieures à 1 dB sur cette bande. L'isolation quant à elle est supérieure 






Le composant a donc été  placé  sur  un substrat  alumine d'épaisseur 0,636mm et de permittivité 
εr=9,8. Le masque négatif et une photographie du prototype sont présentés sur la figure III.3. Les 
deux plots DC+ et DC­ permettent de polariser le MEMS. L'entrée du SPDT se fait sur le port 1 et 
les deux sorties sur les ports  2 et  3.  Le composant  Magfusion est   implanté  sur la plaquette en 
utilisant   de   la   soudure   liquide   type  Colle   Epoxy  Conductrice   de   la   société   CircuitWorks.   La 
plaquette est ensuite passée au four pendant 1 heure environ.
(a) (b)


















Port 2 Port 3
Port 1
DC+ DC-
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(a) (b)
Figure III.4: (a) Adaptation (b) Pertes d'insertion en fonction de la fréquence
III.2. ÉTUDE DE COMMUTATEURS MEMS SOUS LE LOGICIEL 
COVENTOR







développée   dans   les   années   1950   pour   l'étude   du   comportement   mécanique   des   structures 
avioniques. Le logiciel est divisé en quatre modules distincts:










modélisation   haut   niveau   jusqu'à   une   simulation   éléments   finis,   en   fournissant   en   entrée   les 
matériaux utilisés, leurs caractéristiques et la géométrie de la structure.
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l'activation:   l'attraction électrostatique et   le  bilame thermique.  La  ligne RF est  donc coupée au 
niveau du MEMS (Figure III.5.a). Lorsque le pont est commuté, un contacteur en Or comble le gap 
sur   la   ligne   de   signal  RF.  La  membrane   est   constituée   de   nitrure   de   silicium   et   une   couche 
d'aluminium est ajoutée aux extrémités du pont pour réaliser le bilame d'activation. Le nitrure de 




Figure III.5: Photographie du contact série (a) et du bilame (b) du MEMS éléctro-thermique
Dans un premier temps, le MEMS a été conçu du point de vue fonctionnel sous Architect (Figure 
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Au niveau du maintien électrostatique, on associe les poutres à des éléments de type électrode qui 





Figure III.6: Modélisation comportementale sous Architect (a) Structure complète (b) Contacteur 
(c) Actionneur thermique et électrique






Figure III.7: Activation thermique de la structure
Chapitre III : Composants MEMS
On peut déjà observer qu'en l'absence de tension, la structure est bien déformée vers le haut de plus 
de 0,5um en raison de la contrainte résiduelle du bilame.  Cette déformation est utilisée par les 
concepteurs   pour   accroître   l'isolation   du   commutateur.   Lorsqu'une   tension   est   ajoutée   sur 



















∗t comm=9 J   (III.2)
A t=300μs, on supprime la tension de maintien, la structure revient à son état d'origine en un peu 
plus de 130μs alors que les mesures donnent 160μs.
Une   simulation   pour   observer   la   tension   d'activation   en   utilisant   uniquement   la   tension 
électrostatique a été réalisée. Le MEMS commute alors à 28,2 V.
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Figure III.8: Comportement dynamique de la structure





Figure III.9: (a) Masque de la structure (b) Modèle 3D de la structure avec son maillage
On peut enfin à  partir du module Analyser, réaliser une simulation de type éléments finis de la 







Figure III.10: Simulation éléments finis sous Analyser














Figure III.11: (a) Serpentins mécaniques réduisant la raideur de la structure (b) Coefficient de 







d'activation  de   17  V  et   pour   le   deuxième une   tension  d'activation  de   13V.  Ces   résultats   sont 
parfaitement cohérents puisque le nombre de serpentins est supérieur pour le second modèle.
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(a) (b)
Figure III.12: (a) Membrane MEMS avec 1 serpentin (b) (a) Membrane MEMS avec 1.5 serpentin
Nous nous sommes intéressés à l'empreinte du MEMS commuté, c'est à dire à la répartition des 
pressions engendrées par la membrane commutée sur la ligne CPW. Muldavin a montré [III.7] que 
pour augmenter   la fiabilité  et   la  reproductibilité  des commutations,   il   faut  s'attacher à  avoir  un 









Figure III.13: Empreinte après commutation de la membrane pour la structure (a) 1 serpentin et 
(b) 1.5 serpentin
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1900 2000 2100 2000
oxyde 450 500 550 500
Ni3Si4 315 350 365 90 350
Polysilicium 630 700 770 10 2000
Ni3Si4 315 350 365 90 350
oxyde 2 990 1100 1210 2700
Métal 
d'adhésion
32 35 38 35
Cuivre 495 550 605 550
Métal 17000 20000 23000 100 0.008 7000 (Or)
Tableau III.1: Caractéristiques des différentes couches du process MetalMumps et du process 




relâchement  total  de  toutes   les  structures,   la  société  MEMScap a prolongé   le  bain dans   l'acide 
pendant une durée supérieure aux données technologiques.
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Figure III.14: Différentes étapes du process METALPUMPS
1. Wafer de Si + SiO2 (2um+0.5um) 2. SiNi (0.35um) + poly (2um)
3. SiO2 (2.5um) + métal(7um) 4. Gravure HF
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La figure III.15.b permet d'observer la contrainte de la couche d'or. Cette micro­topographie a été 

















un   premier   temps,   nous   allons   présenter   la   ligne   de   propagation   qui   sera   utilisée   avec   les 
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8 1.9 2 mm
Longueur = 2.004 mm  Pt = 17.61 m  Echelle = 30 mﾵ ﾵ
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Nous  pouvons distinguer  deux cas  pour   la   ligne  de propagation.  Dans  le  cas  général,   la   ligne 






Figure III.17: Ligne de transmission plaquée (a) et suspendue (b)
De plus, comme dans le cas général, on utilisera la ligne plaquée et que, au niveau du MEMS, il 
faudra utiliser l'architecture suspendue, il a fallu mettre au point une transition avec un minimum de 
pertes (Figure III.18.a). Sous HFSS, nous avons simulé une perte inférieure à 0,015 dB pour une 
telle transition.
Le fait d'avoir deux types de ligne peut être mis à profit dans certains cas où des lignes d'impédances 
caractéristiques différentes sont nécessaires, par exemple dans le cas d'un diviseur où des impédances 
caractéristiques allant de 25 Ω à 105 Ω sont indispensables. Dans un souci de réduction de taille, il 
est possible d'utiliser alternativement l'une ou l'autre des architectures pour maintenir des tailles de 
transition acceptables. Le modèle HFSS d'un diviseur un vers cinq est présenté sur la figure III.18.b.
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Au         7 um
54um
18um
Silicon (4kΩ.cm)   675 um
SiO2    2.5 um
Si3N4  0.35 um
Si3N4  0.35 um
Au         7 um
26um
17um
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(a) (b)










Figure III.19: (a) Mesure pour une ligne plaqué (b) Mesure pour une ligne suspendue avec deux 
transitions vers des lignes plaquées
A   partir   de   ces   lignes   de   propagation,   il   est   désormais   possible   de   concevoir   des   systèmes 
mécaniques pour laisser passer ou réfléchir les ondes éléctro­magnétiques.
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III.4.2.2. 2. MEMS série
La première architecture proposée ici est donc une topologie série. La conception se divise en deux 













Figure III.20: (a) Modèle et (b) Simulation du MEMS
III.4.2.2.2. Étude mécanique des structures 
Une étude éléctro­mécanique a aussi été menée sur ce composant. Il convient de noter que cette 

















Figure III.23: Contact série du switch (a) et (b) visualisation de la pression induite sur la ligne
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Figure III.21: Modélisation comportementale du commutateur série















Figure III.25: (a) Microtopographie du MEMS série et (b) vue 3D
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Figure III.24: Modèle 3D à partir des masques finaux de réalisation
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 mm
Longueur = 1.15 mm  Pt = 15.69 m  Echelle = 30 mﾵ ﾵ






Le  masque   de   la   réalisation   est   présenté   sur   la   figure   III.29.   La   principale   différence   avec 
l'architecture précédente est que la ligne de signal n'est pas coupée.
Figure III.29: Masque du MEMS shunt 
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Figure III.28: Simulations et mesures du MEMS série après commutation









Figure III.30: Simulations et mesures du MEMS parallèle non commuté
Figure III.31: Simulations et mesures du commutateur parallèle après commutation
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III.4.2.3. Conclusion et perspectives pour les réalisations MEMS
De nombreux problèmes de réalisation ont été rencontrés avec le process de la société MEMScap. 
















semi­conducteurs.   Le   logiciel   de   simulation  mécanique  Coventor   a   ensuite   été   présenté   avec 
plusieurs exemples de modélisation. Enfin, nous avons détaillé   le procédé  MEMS de la société 
MEMSCAP que  nous   avons  utilisé   pour   fabriquer  nos  propres   architectures  de  MEMS.  Ainsi 
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ans  ce  chapitre,  de  nouvelles  architectures  d'antennes  à 
polarisation  circulaire  et  reconfigurables  en  polarisation  sont 
présentées.  Ces  antennes utilisent  les  composants  actifs  décrits 
dans  les  chapitres  précédents.  La  première  antenne  est  dédiée  à  la 
communication  satellitaire.  Une  deuxième  réalisation  à  base  de  MEMS 
permettra  de  commuter  le  rayonnement  d'une  antenne  entre  deux 
polarisations  linéaires  orthogonales.  Par  la  suite  nous  présentons  un 
coupleur  quasi-discret  reconfigurable  ainsi  que  plusieurs  applications 
permettant  de  modifier  de  façon  dynamique  la  polarisation  de  l'onde 
rayonnée d'une antenne.
D
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Fréquences Bande passante BP en % Polarisation
Bande L 1,698 ­ 1,709 GHz 11 MHz 0,65% circulaire droite
Bande X 8 – 8,4 GHz 400 MHz 4,90% circulaire droite et gauche
Tableau 1: Cahier des charges de l'antenne
Le rapport d'onde stationnaire (ROS) souhaité dans chacune de ces bandes doit être inférieur à 2, ce 












































sur  le substrat   inférieur.  Les deux modes perpendiculaires du patch sont  donc excités avec des 








Figure IV.1: Vue 3D de l'antenne











Figure IV.3: ROS simulé en fonction de la fréquence pour l'antenne en bande L
Figure IV.2: Vue de dessus de l'antenne bande L avec les fentes et le coupleur hybride en 
transparence













Figure IV.5: ROS simulé en fonction de la fréquence pour l’antenne en bande X
Figure IV.4: Vue de dessus de l'antenne en bande X avec les fentes et le coupleur hybride en 
transparence










longueur du même patch  rayonnant  seul   (paragraphe 3.1.1).  Les  côtes  finales  de  l'antenne sont 
détaillées sur les figures IV.7.b et IV.8.
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Figure IV.6: Influence du gap sur la fréquence de résonance du patch en basse fréquence
Figure IV.7: (a) Cartographie des courants à la surface de l'antenne en bande L (b)Vue 3D du 
patch et de son circuit d'alimentation





Figure IV.8: Vue de dessus de l'antenne et de son circuit d'alimentation
Figure IV.9: ROS simulé et mesuré en fonction de la fréquence en bande L(a) et en bande X (b)















la source  tournante.  Une  rotation de 90°  de   l'antenne d'émission a   lieu,   simultanément  avec  la 
rotation angulaire permettant le balayage en  .  θ Une rotation de 360° de la source sur son axe est 
obtenue   pour   environ   4°   de   balayage   en  θ.  Les   écarts  minimum   et  maximum   forment   une 
ondulation qui permet d'estimer l'évolution du rapport axial de PC lors des variations angulaires. 





0,9   dB.   L'isolation  mesurée   entre   les   deux   antennes   est   supérieure   à   30   dB   ce   qui   permet 
l’utilisation simultanée des deux bandes. 
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Figure IV.10: Gain et rapport de polarisation circulaire dans l'axe en fonction de la fréquence en 
bande L (a) et en bande X (b)
Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
Figure IV.11: (a) Rayonnement en polarisation circulaire droite à 1,7 GHz en fonction de θ (b) 





















Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
IV.2.1. Alimentation d'une antenne patch par ligne coplanaire 
IV.2.1.1. 1. Conception de la partie rayonnante
Pour   commuter  entre   la   polarisation   linéaire  verticale   et   horizontale,   nous   avons  besoin  d'une 
antenne patch carré  alimentée par deux lignes orthogonales.  Lors de la conception,  nous avons 
optimisé   l'isolation entre les deux ports au détriment de la bande passante. En effet,  c'était  une 
























Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
(a) (b)
Figure IV.13: (a) Adaptation et pertes d'insertion (b) Diagramme de rayonnement de l'antenne 
avec un seul port alimenté
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(a) (b)






































[ cos l 1 jZ 1sin  l1jY 1sin l 1 cos  l1 ]   (IV.1)
Le mode impair est caractérisé par deux lignes série court­circuitées à la masse à l'entrée, et à la 
sortie  par   des   admittances  discrètes.  On  obtient   la  matrice  d'excitation   impaire  en   réalisant   le 
produit matriciel entre une première admittance Y2  court­circuitée, la ligne de transmission et la 
deuxième admittance court­circuitée Y2 (IV.2).
[ 1 02Y2 1] [ cos  l 1 jZ 1sin l 1jY 1 sin l 1 cos l 1 ][ 1 02Y 2 1]   (IV.2)
Ce qui donne (IV.3):
[ cos l 12jY 2Z 1sin l 1 jZ 1sin l 14Y 2 cos l 1 jsin l 1Y 14Y 2 ²Z1 cos  l 12jY 2 Z1 sin l1]   (IV.3)
Les conditions pour une adaptation, une isolation et un couplage parfait sont déduites de la méthode 
suggérée par Reed et Wheeler (IV.4).
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Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
Pour   la  matrice   paire,   cette   condition   est   réalisée   si   Z1=Y1=1  donc   il   faut   que   l'impédance 
caractéristique  Zc de la ligne soit égale à l'impédance de la charge des différents ports.
Zc=Z 1   (IV.5)
Si on s'intéresse à la matrice impaire, on trouve la relation (IV.6).














Si   l'admittance   est   une   capacité  Y2=jCω.  Le   couplage  dépendra  du   rapport   entre   l'admittance 
caractéristique de la ligne Y1  et C . Dans ce cas, on peut déduire pour la longueur de la ligne laω  



















Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
C3dB=
1














[ 22 2Y 2  j 2222Y 2 j 22 14Y 2 ²  22 2Y 2]   (IV.13)






−Y 2− j Y 2 ²
12Y2 j 12Y22Y2 ²
  (IV.14)
A21=
221Y 22j21Y 2Y 2 ²
−4Y 2 ²4j12Y 2Y 2 ²
  (IV.15)
A31=
−2 2Y 2−2j 2Y 2Y 2 ²

























1Y 2 j 1Y 2Y 2 ² 














Figure IV.18: (a) conception sous ADS (b) conception sous MOMENTUM
Pour une fréquence de 5,8 GHz et une impédance caractéristique Z1=50Ω, la capacité Chyb déduite 


















Figure IV.20: Paramètres Sij pour le coupleur avec capacités (a) et sans capacités(b)
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(a) (b)
Figure IV.19: (a) Synoptique sous ADS du coupleur avec les capacités (b) Photographie du 
coupleur semi-discret avec des capacités
Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
IV.3.1.2.2. Coupleur actif
Pour la réalisation d'un coupleur actif commandable éléctroniquement, nous avons fait appel à des 
varactors  à   jonction  hyper­abrupte  qui   peuvent  modifier   leur  capacité   d'un   rapport   de  10.  Les 
















Figure IV.21: (a) Photographie du coupleur (b) Paramètres Sij en fonction de la capacité
Sur la figure IV.22.a, nous présentons la simulation et la mesure des paramètres Sij en fonction de la 
fréquence pour le mode hybride (Vr=0,96V). Les simulations et les mesures sont en très bonne 




Les   pertes   d’insertion   entre   les   ports   1­2   sont   de   ­0,45dB   à   3,5  GHz,  montrent   une   bonne 
adaptation.
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Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
(a) (b)
Figure IV.22: Paramètres Sij pour une tension de 0,96V (a) et pour une tension de 15V (b) 
On observe surtout qu'il est possible de déplacer la fréquence de fonctionnement du coupleur sur 








Figure IV.23: Simulation des paramètres S pour 3 valeurs de capacités différentes
Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
IV.3.2. Double hybride quasi­discret
IV.3.2.1. Théorie
La mise en cascade de plusieurs coupleurs  hybrides  a  déjà  été   théorisée.  Elle  peut  notamment 
permettre d'élargir la bande de fréquence de fonctionnement d'un facteur deux [IV.11].




étant le vecteur tension reçue sur le port couplé. Le rapport entre k et α est défini par (IV.18).
= ∣k∣1∣k∣   (IV.18)
On peut donc à partir d'une analyse des vecteurs tension (Figure IV.25), déduire le couplage total k2 
de la structure (IV.19). Avec la relation (IV.18), on peut exprimer k2 en fonction de k.
Si les deux coupleurs ont un comportement purement hybride 3 dB, on a donc k=1, d'où à partir de 
(IV.19), on obtient k2=0. Ainsi toute l'énergie est transmise directement au port 3 ce qui est cohérent 
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Figure IV.24: Schéma de principe du double coupleur hybride







































Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
avec l'état de l'art puisque ce type de structure, où deux hybrides 3 dB sont cascadés, est couramment 










Pour obtenir un fonctionnement hybride 3dB, il faut un couplage γ=j ou γ=-j. A partir de l'équation 
(IV.19), on peut calculer pour chacun des deux coupleurs individuellement, le couplage nécessaire.
On considère que k est positif (ce qui est cohérent avec les résultats précédents)
Si  k2=− j il faut  k=6−2 82 ≈0,17 (IV.20)
Si  k2= j il faut  k=62 82 ≈5,8 (IV.21)
Nous avons vu au paragraphe IV.3.1.2.2 que le coupleur semi-discret peut avoir une amplitude de 
couplage entre 0,3  et  55.  Donc   k2=− j n'est  pas  possible,  en revanche,  on peut  largement 
obtenir un couplage de 5,8 il sera donc possible d'avoir S21=jS31.
Pour connaître l'admittance nécessaire pour un tel couplage, il suffit d'utiliser la relation (IV.7).
Comme Y1 est toujours égale à 1, on trouve l'équation (IV.22).
Y 2= 1k = 2628=2−1   (IV.22)
Dans le cas d'une admittance de type capacitive, on trouve la relation (IV.24).
C3dB=
2−1
2 f Z 1
  (IV.23)
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graphiquement.  On   prendra   pour   la   représentation   une   valeur   de  α  et   de  β  correspondant   au 
couplage k2=j, donc k=5,8 , donc α=0,92 et β=0.373.
Pour le port d'entrée, nous avons donc la somme de 4 vecteurs u1 , u2 , u3 , u4 (IV.24) 
u1=1∡180 ° u2=0,8570 °2   
u3=0,373−90 °2 u4=0,14180 °2 
(IV.24)
Et de même pour le port isolé, où le vecteur tension est la somme entre 4 vecteurs v1 , v 2 , v3 , v4  
(IV.25)
v1=1∡0 ° v2=0,857180 °2  
v3=0,37390 °2  v4=0,140 °2
(IV.25)
126






























c4=∡0 °  ²∡180°22
 2∡90 °22
  ²∡0 °22

Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
Pour un angle 2( + ) adéquat, les différents vecteurs tensions sur les deux ports s'annulent, ce quiθ φ  
correspond à un comportement hybride idéal. La valeur de l'angle 2( + ) peut donc être ajustéeθ φ  
grâce à la distance entre les deux hybrides. De manière graphique, on peut trouver que la distance 
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Les mesures et  simulations des paramètres S pour  les  deux fréquences de fonctionnement sont 
présentées sur la figure IV.30.
(a) (b)










Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
coupleur quasi­discret seul. Pour la bande haute, elle est élargie dans une mesure moindre mais 
l'isolation et l'adaptation sont meilleures.





obtient  bien un comportement hybride 3 dB. Ce qui  est cohérent avec l'équation (IV.24) où  on 
trouve une capacité théorique de 0,376pF.
Pour   une   capacité   entre   0,9   pf   et   1   pF,   un   nouveau  mode   apparaît,   on   l'appellera  mode   de 
croisement puisque la majeure partie de  l'énergie est  transmise sur  le port  couplé.  Le couplage 
atteint alors au minimum la valeur de ­25 dB.
IV.3.2.4. Conclusion
Nous avons montré   l'intérêt  de  mettre en série  deux coupleurs  quasi­discrets  pour  améliorer   le 











Figure IV.31: Paramètre Sij en fonction de la valeur de la capacité
Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
IV.4.1. Introduction
Nous nous sommes intéressés à la possibilité de commuter une antenne entre un fonctionnement 
linéaire  et   circulaire.  Cette   fonction  a  déjà  été   proposée  dans   la   littérature  [II.82­84]  mais   les 
solutions proposées sont en générale assez difficiles à mettre en oeuvre car elles sont basées sur des 
commutations de diodes PIN positionnées sur l'antenne. L'interaction entre la diode PIN et l'antenne 
est   extrêmement   difficile   à   modéliser   et   de   plus,   elle   conduit   souvent   à   la   dégradation   des 
performances de l'antenne. Une solution a été proposée en 2007 par Wu et al. [IV.12] pour réaliser 
cette fonction. L'idée est d'utiliser des diodes PIN pour commuter le signal soit directement vers 










Figure IV.32: (a) Antenne reconfigurable proposée dans [9] et (b) mesure du diagramme de 
rayonnement en polarisation circulaire
IV.4.2. Principe de fonctionnement
Nous   allons   utiliser   notre   coupleur   reconfigurable   pour   alimenter   une   antenne   patch   par 
l'intermédiaire de fentes gravées dans son plan de masse. La figure IV.33 montre la topologie de la 
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Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
structure. En utilisant le coupleur dans le mode lignes découplées, le patch sera excité de manière à 
rayonner une onde polarisée  linéairement.  De plus,  en choisissant   le  port  du coupleur qui  sera 
alimenté (port 1 ou   2) par l'intermédiaire d'un SPDT (Single Pole Dual Throw), une polarisation 
linéaire horizontale ou verticale peut  être générée.  Si  maintenant,   le  coupleur est dans le mode 











Figure IV.34: (a) Vue 3D de l'antenne (b) Masque de l'antenne
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Figure IV.33: Topologie de l'antenne reconfigurable en polarisation
Port 1
Port 2
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L'adaptation et les pertes d'insertion entre le port 1 et le port 2 sont présentées sur la figure IV.35. 









Figure IV.35: S11 et S21 de l'antenne
Figure IV. 36: Masque de l'antenne reconfigurable en polarisation
Chapitre IV : Antennes à polarisation commandée
L'adaptation pour les ports 1 et 2, et les pertes d'insertion entre le port 1 et 2 sont présentées pour la 


























Figure IV.39: Mesure dans le plan x-z du Rapport axial pour l'antenne avec capacité (a) et niveau 
de polarisation croisée pour l'antenne sans capacité
IV.4.5. Antenne reconfigurable en polarisation avec diodes varactor












Figure IV.40: Adaptation et pertes de l'antenne pour une tension de 0,96V (a) et 15V (b)
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Figure IV.41: (a) Rapport axial pour V=0,96V et niveau de polarisation croisée pour V=15V (b) 
Diagramme de rayonnement de l'antenne en polarisation circulaire ( mode hybride 3 dB)
Figure IV.42: Diagramme de rayonnement de l'antenne pour V=15V






diodes  étant  donné   que   les   lignes  de   transmission   sont   déconnectées.  Les  diodes  varactors  ne 
consomment aucun courant DC lorsqu’elles sont polarisées en inverse et sont parfaitement isolées 
des éléments rayonnants ce qui permet d'éviter tout couplage indésirable. Enfin, ce système offre un 






Nous   allons   ici   proposer   une   nouvelle   architecture   pour   effectuer   une   rotation   sur   90°   de   la 
polarisation   linéaire   d'une   antenne.   De   nombreux   systèmes   de   transmission   utilisent   deux 




transmettre   un   signal   n'ont   pas   leur   polarisation   linéaire   dans   le   même   plan,   les   pertes   de 
dépolarisation vont alors dépendre de l'angle entre les deux plans et seront données par l'équation 
(IV.26).
Pertes dedépolarisation dB =20 log cos    (IV.26)
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Figure IV.43: Système émission-réception avec antennes à polarisation linéaire orthogonales
Récepteur
Émetteur












Figure IV.44: (a) Topologie du système et (b) masque de l'antenne
Ce coupleur permet d'alimenter une antenne excitée par deux fentes orthogonales. Les deux fentes 
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(a) (b)
Figure IV.45: (a) Paramètres S et (b) diagramme de rayonnement de l'antenne pour les tensions 











cette   antenne   peut   commuter   son   rayonnement   entre   une   polarisation   linéaire   horizontale   et 
verticale tout en conservant un niveau de polarisation croisée supérieure à 25 dB. 
Par   la   suite,   une   architecture   originale   pour   un   nouveau   type   de   coupleur   reconfigurable 
extrêmement compact a été présentée. Les diodes varactors permettant de modifier le rapport de 
couplage entre  les deux lignes ne consomment par de courant  DC. En utilisant  deux coupleurs 
reconfigurables cascadés en série, il est possible de déplacer le mode hybride 3 dB du coupleur sur 
plus de 400% de bande. 
Sur   la   base   de   ce   coupleur,   nous   avons   proposé   deux   applications   antennaires.  Une   première 
topologie  permet   très   simplement  de  modifier   le   rayonnement  du  patch  entre  une  polarisation 
linéaire et circulaire en modifiant la tension inverse des diodes entre 0,9 et  15 V. La deuxième 
antenne permet  de  réaliser  une   rotation  électronique   suivant   l'azimut  de  l'antenne  de  90°   pour 
obtenir le meilleur rapport de polarisation.
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[IV.11]  Matthaei  G.,  Young    L.   and   Jones    E.M.T.  "TEM­Mode,  Coupled­transmission­line   directional 











ne association d'antennes alimentée par un réseau déphaseur peut 
dépointer  son  faisceau  de  rayonnement  sans  mouvement 
mécanique.  Libérée  des  problèmes  liés  à  l'inertie  mécanique  des 
parties mobiles, ces systèmes plus fiables peuvent pointer leur faisceau très 
rapidement,  suivre  plusieurs  cibles  en même temps  et  même modifier  la 
largeur de leur faisceau. Ces systèmes n'ont pas reçu une grande attention 
jusqu'à ces quinze dernières années à cause de leur complexité et de leur prix 
prohibitif.  L'arrivée de commutateurs  de qualité  et  de  DSP à  bas  prix  a 
permis  aux réseaux d'antennes  actifs  de devenir  une approche privilégiée 
pour les systèmes radar et certains systèmes de communication.
U
Dans le paragraphe II.3.2, différentes topologies possibles pour réaliser un 
déphasage ont été présentés. Nous allons proposer dans un premier temps 
une solution basée sur le déphaseur à réflexion qui a une taille réduite et une 
réponse large bande. Le principe des déphaseurs par sommation vectorielle 
sera  ensuite  mis  en  oeuvre  avec  des  coupleurs  quasi-discrets.  Puis,  une 
antenne  reconfigurable  en  directivité  grâce  à  des  éléments  parasites  sera 
abordée. Enfin, nous terminerons par la conception d'un déphaseur à ligne 






























100Ω   en   parallèle   (adaptateur   d'impédance   quart   d'onde).   Aucun   courant   ne   circule   dans   la 
résistance puisque les vecteurs tension sont égaux aux deux bornes de la résistance.
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Figure V.1:  Distribution de phase pour un réseau de N antennes




























pour  l'antenne p et   l'antenne N­p de notre réseau.  Comme les  coupleurs  sont   terminés par des 
réactances  différentes  (la  phase ramenée dépend de  la   longueur  de  la  branche),  un diviseur  de 
Wilkinson   est   nécessaire   pour   réduire   les   désadaptations   et   interférences   entre   les   hybrides. 







gravées   dans   le   plan   de   masse   du   circuit   d’alimentation   (Figure   V.3.a).  Ces   fentes   sont 
éléctromagnétiquement  couplées  aux   lignes  microruban  de   sortie  du  déphaseur   imprimé   sur   le 
substrat inférieur.
143
















(a) (b)        
Figure V.3: a) Vue 3D de l'antenne réseau  b) Vue de dessus : coupleurs hybrides en gris foncé, 





prévus   à   cet   effet   (Figure   V.3.a),   sont   simulés   et   réalisés   par   des   connexions   métalliques 
rectangulaires de dimensions 2,1x1,5mm2.
Chaque   partie   du   système   a   été   individuellement   simulée   et   optimisée   avec   le   simulateur 





switchs   fermés,   pour   lesquels   un   déphasage  de  180°   entre   les   deux   antennes   est   prévu,   nous 












un   système avec  une   seule   commutation   possible   pour   réaliser   comme  précédemment   soit   un 
pointage du faisceau rayonné dans l'axe, soit un minimum dans cette direction. Notre choix s'est 











ruban métallique avec de la colle  isolante est appliqué  pour maintenir  la continuité  RF tout en 
isolant le courant continu.
(a) (b)
Figure V.5: (a) Masque du déphaseur (b) Photographie du déphaseur
Le prototype a été  simulé et mesuré.  L'adaptation pour le mode ON et OFF des diodes PIN est 











Figure V.6: (a) Adaptation du déphaseur pour les deux états des diodes PIN (b) Diagramme de 














circuit   d'alimentation   de   l'élément   central.   Pour   allonger   cette   distance   tout   en   conservant   la 









































d'onde  pour   transformer  une  charge  Zs  en  un  charge  Zl  est  donnée  par   l'équation   (V.2).  Donc 
l'impédance au niveau de  la résistance du côté  du port  3 est  de 70 Ω,  et  enfin  pour avoir  une 
impédance de  sortie  au  port  3  de 100 Ω,   il   faut  Z0D=83 Ω.  Ainsi,  à  partir  du port  3,  on  peut 
connecter une ligne d'impédance caractéristique 100 Ω.
ZT=Z S Z L  (V.2)
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100 Ω 100 Ω 
Diviseur Wilkinson 
déséquilibré 1:2
Signal avec 0° de 
déphasage
Coupleur en T














Figure V.8: (a) Diviseur de Wilkinson déséquilibré, (b)  Vue 3D de l'antenne
Si maintenant, on s'intéresse à la répartition des puissances dans le circuit d'alimentation (Figure 
V.7),   on   observe   bien   que  chaque   antenne   du   réseau   reçoit   la  même quantité   d'énergie.  Pour 
l'antenne  centrale,  une  simple   jonction  T est  utilisée  pour   relier   les  deux  lignes  100  Ω  qui   se 
recombinent en une ligne 50 Ω. Dans des conceptions futures, des diviseurs de Wilkinson avec des 








Les courbes  mesurées  et  simulées  du S11  sont  présentées  sur   la  figure  V.9.b  alors  que  tous   les 
switchs sont ON ou que seul le switch N°1 est ON. Malgré  une corrélation médiocre entre les 
résultats simulés et mesurés, la bande passante mesurée pour un S11  inférieur à ­10 dB est de 7% 




Figure V.9: (a) Vue de dessus : coupleurs hybrides en gris foncé, fentes  en noir, patchs en gris clair 












































fréquence. Cependant,  il  n'y a pas de déviation majeure du lobe principal (toujours ­3°),  ce qui 
prouve que tous les éléments sont alimentés avec la même loi de phase entre 5,6 GHz et 6 GHz.
(a) (b)
Figure V.10: (a) Pour 2 lois de phase (b) Pour différentes fréquences avec les switchs N°1 et N°2 
fermés
V. 1.3 Conclusion
Trois   prototypes   d’antennes   réseaux   ont   été   simulés,   fabriqués   et   réalisés   pour   vérifier   notre 
approche théorique du déphaseur à réflexion. Les mesures montrent des performances stables sur 
















Pour  l'additionneur,   les  solutions  proposées  dans   les  systèmes à  base  de  transistors  utilisent  un 
diviseur Wilkinson pour faire la somme vectorielle.
Avec une amplification A capable de varier entre 0 et  1000, le déphasage peut varier entre 0° et 




l'application   visée   pour   ce   déphaseur   est   l'alimentation   d'un   réseau   d'antennes,   il   est   possible 
d'utiliser comme additionneur un système à plusieurs sorties. L'objectif dans ce cas est de conserver 
un niveau égal et constant sur les différentes sorties. Cette sommation de vecteurs (Figure V.12) est 









































ϕ4= phase S 34− phase S 24=2arctank π /2  (V.4)
Or nous avons vu précédemment qu'avec un coupleur hybride quasi­discret, il était possible de faire 

















































































































Figure V.16: Masque du déphaseur
Diodes varactor




















Figure V.19: Déphasage en fonction de la fréquence entre S21 et S31 et S34 et S24




coupleur   reconfigurable  avec  une dynamique  plus  grande.  Nous  avons  vu  au  chapitre   IV,  qu'il 
suffisait de cascader deux hybrides pour améliorer sa dynamique de couplage k. Nous avons obtenu 
à la fréquence de 3,5 GHz une dynamique de ­0,001 à 52. Cette dynamique permet une variation du 
déphasage   à   partir   du   port   1   de   ­3°   à   177°   ce   qui   est   suffisant   pour   couvrir   tout   le   cercle 
trigonométrique (Figure V.20).
Nous utilisons donc le même coupleur que celui décrit au paragraphe IV.3.2 à 3,5 GHz.
Le   masque   du   déphaseur   est   présenté   sur   la   figure   V.21.   On   remarquera   que   le   coupleur 
additionneur a été modifié pour adopter la même forme plus compacte du coupleur double.
La  figure  V.22  montre   la  comparaison entre   la  simulation et   les  mesures  des  paramètres  S en 
fonction de la tension inverse. Le signal est bien divisé entre le port 2 et le port 3. Le niveau entre 




Figure V.21: Masque du déphaseur double





























Figure V.22: Paramètres S en fonction de la tension inverse
Figure V.23: Déphasage en fonction de la fréquence
Chapitre V : Antennes a rayonnement commandé
V. 2.2.1 Conception




sur   la   figure   V.24.b.   Les   fentes   sont   visibles   par   transparence   en   gris   clair   en   haut   de   la 
photographie.
(a)
Port 1                                  Port 2
(b)












est possible de reconfigurer   le diagramme et  de dépointer  le faisceau de rayonnement.  Le gain 
maximal obtenu est de 6 dBi pour une tension de 9 V.
Le gain de directivité  avec deux antennes est  également  limité,  nous proposons ci­dessous une 
structure premettant de réaliser un réseau à 4 éléments rayonnants (Figure V.26).
V. 2.3 Réseau d'antenne à quatre éléments








directives   est   une   antenne   avec   éléments   parasites.   L'avantage   d'une   telle   structure   est   que 




de  la  charge réactive  sur   le  port  d'alimentation de deux antennes  parasites,   il  était  possible  de 
modifier la rayonnement de l'antenne: soit le rayonnement est directif vers l'azimuth soit directif 
suivant   le   plan   du   réseau,   soit   omnidirectionel.  Ainsi,   en   désymétrisant   les   charges   réactives 
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variable.  Les   simulations   sont   réalisées   avec   le   simulateur  ADS Momentum.  A  3,5  GHz,   les 
résultats   de   simulation  montrent   un   rayonnement   directif   simulé   suivant   le   zénith   pour   une 
réactance de 23 Ω. Le mode avec un creux en direction du zénith est simulé pour une réactance de 5 
Ω.
Notre   objectif   est   d'utiliser   le   double   coupleur   quasi­discret   pour  modifier   de  manière   active 



















Figure V.27: Topologie de l'adaptateur de réactance à base de coupleurs quasi-discret
Stub circuit ouvert
Vers le port d'entrée de 
l'antenne parasite gauche
l1
C C C C






















Figure V.28: Masque du réseau d'antennes parasites reconfigurable










de   l'oxygène  qui  est   importante  pour  cette  bande,   la   réutilisation  de   fréquence  dans  un   réseau 
cellulaire  est   très   importante.  Plusieurs  applications  peuvent  être  visées  comme la  transmission 
HDTV sans fil, les stations d'accueil pour portables et l'USB 2.0 sans fil. Itoh et al ont proposé en 





L'antenne   intégrée   que   nous   allons   présenter   a   été   conçue   en   collaboration   avec   l'Université 
d'Helsinki. Elle peut être utilisée pour des techniques de diversité spatiale et de MIMO ou pour du 













































Pour   les   lignes   de   transmission,   nous   avons   choisi   la   technologie   CPW   car   l'antenne   sera 
caractérisée avec des points GSG. De plus, pour des lignes très proches, le couplage mutuel en 

















Figure V.31: (a) Topologie pour un déphaseur série (b) et pour un déphaseur shunt
La deuxième solution est l'utilisation de commutateurs MEMS shunt. Ceux­ci doivent alors être 
placés  à   une  distance  électrique  de  λg/4   (Figure  V.31.b).  Lorsque   les  MEMS sont  activés,   ils 
ramènent un court­circuit à une distance de λg/4 de la jonction, ce qui est équivalent à un circuit 
ouvert pour cette jonction. Pour transmettre le signal sur un port, il faudra donc que tous les autres 
ports   aient   leurs   commutateurs   shunts   activés.  Cette   solution   a  pour   avantage  de  déporter   les 


























1 2 3 4 5 6
Déphasage 
(°)
1 ON ON ON ON ON ON 132°
2 OFF OFF ON ON ON ON 107°
3 ON OFF OFF ON ON ON 72
4 ON ON ON OFF OFF ON 34
5 OFF OFF ON OFF OFF ON 0
6 ON OFF OFF OFF OFF ON -34
7 ON ON ON ON OFF OFF -72
8 OFF OFF ON ON OFF OFF -107
9 ON OFF OFF ON OFF OFF -132
Tableau V.1: États de différents commutateurs pour les 9 déphasages
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S e r i e s  s w i t c h



























Figure V.33: (a) Simulation sous HFSS (b) Paramètre S en fonction de la position des ponts à air
V. 4.3 ANTENNES
Le réseau et les éléments rayonnants ont aussi été conçus avec le logiciel HFSS. Le but était de 
































Figure V.35: Adaptation pour l'antenne seule et pour les antennes mises en réseau
Chapitre V : Antennes a rayonnement commandé
A partir  de  ces  différentes  études,   le   système complet  avec   les  déphaseurs  a  été   fabriqué.  Les 




















process   de  MEMScap   ne   respectait   pas   les   spécifications   fournies.  Ainsi,   une  mesure   de   la 
résistivité du polysilicium nous a donné une valeur de 40 à 800 Ω/    □ au lieu des 10 Ω/    □ annoncés. 










Figure V.39: Simulation et mesure de l'adaptation de l'antenne
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n'a   pas   encore  pu  être  mesuré,   le   déphaseur   n'étant   pas  opérationnel.  Cependant   les   résultats 
obtenus sur les commutateurs MEMS seuls et les antennes sont encourageants, ce qui nous conforte 
dans notre approche.















































Le  développement  de  nouveaux  usages,  l'augmentation  du  nombre  d'utilisateurs,  les 
besoins  croissants  en  terme  de  débit  et  la  montée  en  fréquence  imposent  aux  systèmes  de 
communications sans fil d’être en perpétuelle évolution. Les contraintes de plus en plus drastiques 
s’appliquent  sur  l’ensemble  de  la  chaîne  de  transmission,  dont  l’antenne  est  un  des  éléments 
souvent critique. La seule solution pour relever dans les années futures ce défi est d'avoir recours à 
des  antennes  'intelligentes'',  capables  d'appliquer  des  techniques  de  diversité  d’espace,  de 
polarisation,  de  fréquence,  pour  s’adapter  à  leur  environnement  électromagnétique.  Le 
développement de ce nouveau type de système nécessite des éléments actifs fiables, performants et 
intégrables.
Les travaux de recherche présentés dans ce manuscrit sont une contribution à la conception 
et à l’optimisation d’antennes reconfigurables en polarisation ou en directivité à base d'éléments 
actifs: diodes PIN, varactors et MEMS. Pour atteindre ces objectifs, différentes voies d’investigation 
ont  été  suivies :  technologiques  (MIC,  MMIC,  MEMS),  architecturales  (l’étude  théorique  de 
coupleurs hybrides quasi-discret  a conduit à  la conception de topologies  novatrices d’antennes 
reconfigurables), en s’appuyant sur des outils de simulations spécifiques.
Les  deux  premiers  chapitres  ont  permis,  d’une  part,  de  présenter  les  principales 
caractéristiques des antennes en général et des antennes actives en particulier, et d’autre part, de 
proposer  un  état  de  l'art  du  domaine,  ainsi  que  celui  des  composants  actifs  permettant  cette 
reconfiguration.
Dans  le  troisième  chapitre,  nous  nous  sommes  intéressés  à  l'étude  des  différents 
commutateurs MEMS. Un microcommutateur magnétique industriel de la société Magfusion a été 
étudié  et  caractérisé.  Des  performances  supérieures  à  ses  équivalents  semi-conducteur  ont  été 
démontrées jusqu'à 6 GHz: pertes d'insertion inférieures à 1dB, isolation supérieure à 30 dB et 
consommation par commutation de 500uJ. Toutefois, les performances étant insuffisantes au-delà 
de 10 GHz, nous nous sommes intéressés à la conception de MEMS grâce au logiciel commercial 
Coventor.  A partir  d'un MEMS electro-thermique déjà existant,  nous avons présenté  le  flot  de 
conception depuis la caractérisation comportementale jusqu'à la simulation éléments finis. Enfin, 
sur  la  base du procédé industriel  de  la  société  MEMSCAP, deux types  de switchs RF série  et 
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parallèle ont été conçus et réalisés. Les mesures donnent une tension d'activation de 35V, et des 
performances correctes jusqu'à 60 GHz. L'objectif final est d'intégrer sur un même substrat silicium 
l'antenne, les MEMS et l'électronique de commande associée.
Le quatrième chapitre est consacré à l’étude de différentes architectures d'antennes agiles 
en polarisation. Une première antenne permet de recevoir à deux fréquences différentes des ondes 
polarisées circulairement. Un coupleur reconfigurable quasi-discret à base de diodes varactors a 
ensuite été étudié.  Il  permet de couvrir une bande supérieure à 100% tout en maintenant une 
adaptation et une isolation supérieures à 10 dB. Ce coupleur peut aussi être utilisé comme un 
diviseur de puissance commandable puisque le couplage entre ses deux ports de sortie peut varier 
de  -3,4dB  à  18dB.  En  cascadant  deux  coupleurs  quasi-discrets,  il  est  possible  d'étendre  les 
performances du coupleur global. Le système final peut se reconfigurer sur une bande de 460 %, et 
le  couplage  entre  les  deux  ports  de  sortie  peut  ainsi  varier  entre  -30dB  et  15dB.  Différentes 
applications basées sur ce coupleur ont par la suite été présentées. En le connectant à une antenne 
à  double  alimentation  orthogonale,  il  est  possible  de  modifier  le  rayonnement  entre  une 
polarisation linéaire ou circulaire. La seconde application présentée permet d'effectuer une rotation 
électrique de la polarisation linéaire d'une antenne sur un angle de 90°.
Enfin, dans le dernier chapitre, nous avons présenté différentes solutions pour reconfigurer 
le diagramme de rayonnement d'une antenne. Une première solution proposée est basée sur les 
coupleurs  en  mode  réflexion.  Cette  méthode  permet  de  réduire  le  nombre  de  commutateurs 
nécessaires  pour  modifier  dynamiquement  les  différentes  phases  du  réseau  déphaseur.  Les 
résultats  théoriques  ont  été  validés  sur  un  prototype  utilisant  des  diodes  PIN  comme 
commutateurs.  En fonction du dépointage réalisé,  le gain mesuré dans l’axe présentait  soit  un 
maximum de 6,2dB, soit un creux de -15dB. Basé sur la sommation de vecteurs orthogonaux, le 
deuxième type de déphaseur,  que nous avons réalisé,  utilisait  les coupleurs  quasi-discrets  vus 
précédemment. En cascadant deux coupleurs, il est possible de modifier le déphasage entre les 
deux sorties de plus de 360°. Ce circuit a été associé à un réseau de deux patchs et a permis de 
mettre en évidence le dépointage de faisceau. Une solution basée sur une antenne principale avec 
des  éléments  parasites  reconfigurables  a  aussi  été  étudiée.  Enfin,  un  circuit  tout  intégré  sur 
Silicium haute résistivité a été conçu et réalisé dans la technologie MetalMUMPS de la société 
MEMSCAP. Le réseau de 5 antennes est alimenté par un réseau déphaseur par ligne commutée. 
Les  déphaseurs  utilisent  les  MEMS série  et  shunt  décrits  au  chapitre  4.  Toutefois,  les  dérives 
importantes constatées du process technologique ne nous ont pas permis de valider l’ensemble de 




Les  travaux  de  cette  thèse  ont  permis  de  concevoir  et  de  réaliser  les  premiers 
microcommutateurs  (MEMS  RF)  au  sein  du  LEAT.  Malgré  les  problèmes  de  dispersion 
technologique,  les  premiers  résultats  sont  de bonnes qualités,  proches de l’état  de l’art  (pertes 
d’insertion inférieures à 1 dB, isolation supérieure à 20 dB à 60 GHz). Couplés à des hybrides 
quasi-discrets,  ils  nous  ont  permis  de  valider  et  de  développer  de  nombreuses  architectures 
d’antennes novatrices reconfigurables en polarisation ou en directivité. Certains prototypes ont été 
validés en utilisant des diodes PIN ou des varactors. La prochaine étape consisterait à intégrer les 
nouveaux composants MEMS sur nos systèmes reconfigurables pour accroître les performances 
radio-fréquences.  Grâce  à  un  partenariat  privilégié  avec  l'université  d'Helsinki,  nous  allons 
pouvoir réaliser de nouvelles structures sur leur procédé technologique.
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